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Avant-propos 


Les micro-ondes sc sont beaucoup deveioppees depuis les annees 1940 et dies 
ont actuellement des applications nombreuses et Ires importanles pour les tele- 
communications tani terrestres que spatiales, pour le radar et les systemes de 
radionavigation, pour I’observation et la teledetection de )a Terre ainsi que pour 
le chauffage industriel et domestique. Elies presentent aussi une grande utilite en 
medecine ou I’hyperthermie micro-onde est etudiee pour le traitement des 
tumeurs cancereuses, cn radioastronomie ou les grands radiotelescopes micro- 
ondes ont permis des progr£s decisils dans la connaissance de l'Univers, en 
recherche physique aussi bien en spectroscopie que pour le traitement et la 
caructerisaiion des materiaux. Par ailleurs, les tres grandes puissances fournies 
par des tubes micro-ondes comme les klystrons sont indispensables dans les 
accelerateurs de particules, les disposilifs etudies pour la fusion thermonucleaire 
controlee ou mSme le projet tres ambitieux de satellite de puissance solaire. 

L'enscignemeni des micro-ondes a suscite beaucoup d’ouvrages en langue 
anglaise mats relaiivement peu en langue fran^aise. Pourtant les chercheurs fran- 
^ais se sont interesses tres serieusement aux micro-ondes des les annees 1930 et, 
apres la coupure de la Seconde Guerre mondiale, tin nouvel elan, surtout indus- 
triel, a ete pris dans les annees 1950. 

Mais il aura fallu attendre les annees 1970 pour que la recherche universitaire 
micro-ondes devienne trgs active en France, comme en temoigne, depuis lors, 
l’organisation reguliere de Journees nationales de Micro-ondes presentant les 
travaux de nombreux centres de recherches dynamiques. Cependant, cette acti- 
vate a donne lieu ii des publications tres specialises et & des ouvrages de syn- 
these d’un niveau trop eleve pour nos etudiants d’lUT, de licence et de maitrise, 
d’lUP et de formation continue ainsi que pour la plupan des eleves des Ecoles 
d’ingenieurs, 

Le present ouvrage a pour but de proposer une presentation pedagogique 
de l'enseignemeni des micro-ondes, adapiee aux niveaux du premier cycle 
(2 e annee) et du second cycle de l’enseignemeni superieur, e’est-a-dire a un 
stade de formation ou les jeunes gens out a decouvrir les micro-ondes et it 
acquerir une solide formation de base. II est le fruit de ma dej& longue expe- 
rience de l’enseignemeni des micro-ondes non seulement a l’universite Paul 
Sabatier tant a 1’IUT qu’en maitrise EEA, en licence de teldcommunications et a 
HUP mais aussi en troisieme annee d’Ecoles d’ingenieurs, nolamment a Sup- 
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Aero, Sup-Telecom, I’ENSEHIHT et PENAC et enfin en formation continue. La 
redaction de ces chapitres a done ete testee et renouvelee a travers un enseigne- 
ment complet a des promotions d’etudiants, d’eleves-ingenieurs et de stagiaires 
de divers niveaux et cursus. 

Cet ouvrage est forme de deux volumes que ies editions Du nod pubKerom en 
1996 et en 1997, Le premier volume traiie des notions de base, presentees en 
deux parties : 

* L’une concerne les lignes utilisees pour la transmission et les circuits. Leur 
etude est effectuee a I’aide des concepts de tension cl eourant qui permetteni 
un expose didactique et facilitent la comprehension des principales proprietes 
caracteristiques du phenomfene de propagation. Les sujets traites approfondis- 
sent dgalement la reflexion sur une ligne, le diagramme de Smith et le pro- 
bleme de 1'adaptation. Les cas des ltgnes avec penes el des lignes en regime 
trai^sitoire font 1'objet de deux chapitres. Enfin sont exposees les applications 
de ces bases theoriques pour les lignes bifilaires, coaxiales, microbandes et a 
femes ainsi que pour la realisation des impedances et des circuits accordes, 
essentielle pour les circuits de l'electronique micro-nude. 

- L’autre partie de cc premier volume conccrne les guides d’ondcs et les cavitds 
qui sont dvidemment etudi^s a Paide des concepts de champs elecirique et 
magnetique. La progression pedagogique adoptee, pcrmel d’etudier d’abord la 
reflexion et la refraction des ondes electromagnctiques a une interface entre 
deux milieux. Puis le guide d’ondes rectangulaire est presente comme une 
structure dans laquelle les ondes sc propagenl par reflexions successives sur 
les surfaces mdtalliques planes qui le delimitent ; e’est seulement apres avoir 
donne cette presentation physique des phdmomene', qu’est effectuee Petude 
malhematique de la propagation dans les guides d’ondes metalliques a pailir 
des equations de Maxwell. On retrouvera ces deux aspects complementaires 
dans Petude des guides d’ondes dielectriques. Enfin. le chapnre sur les cavites 
electromagnetiques ne traiie pas seulement des conditions de resonance d’une 
cavite et de sa modelisalion, il s'interesse egaleniem au eouplage d'une cavite 
par un ou deux acces. 

Aftn que ce livre soit un outil d’etude et de travail complet, sics enonces d'excr- 
cices sont proposes a la fin de la pluparl des chapitres, avec indication du para 
graphe auque! se rapporte chaque exercice. En general, il s’agil d’exercices qui 
doivent pouvoir etre traites en quinze a trente minutes maximum pour un etu- 
diant qui a bien appris son cours. La solution complete de chacun des 82 exer- 
cices est donnee a la fin du Hvre. En faisant lui-meme ces exercices, en etudiam 
ensuite la solution proposee, le lecteur tie ce livre dispose d’une reelle possibility 
d’approfondissement et d’assimilalion du sujet etudie. 

Je liens a remercier tres vivemenl les collogues qui m’ont fail i'amitie de verifier 
1 'exactitude des solutions fournieb, et simultanement, d’eifectuer la relecture des 
chapitres conrespondants : Messieurs Michel Aubes et Gabriel Soum tout parti- 
culierement ; Mesdaines Isabelle Chenerie et Christine Galy ; Messieurs Jean- 
Louis Amalric, Jacques David et Roger Kele. 
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Le second volume de eel ouvrage sur lei. micro-ondes devrait 6tre publie en 1997 ; 
il iraitera, en trots parties, des sujets importants que sonl : 

* les circuits passifs reciproques et non reciproques, 

- la propagation des ondes electromagnetiques en espace libre, 

* les antennes, 

et iJ inclura, de mSme, des exercices avec solutions completes. 

Comrne il faui beaucoup de perseverance pour mener a bien une telle atuvre et 
que les encouragements de ma farrtille ont ete essentiels, je veux dire, en termi- 
nant, que je dedie cet ouvrage a la memoire de mes chers parents. 5 mes fdles 
JVlarie-Christine et Florence et a Claude, ma femme. 


Toulouse, le 20 juillet 1 995 
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Conventions 
de rotations 


Nous voulons repr6senter par la premiere lettre de 1’ alphabet une qusuntite sca- 
laire (par exemple une tension ou un courant) ou vectorielle (par exemple un 
champ eleclrique ou magnetique) qui est une fonction de 1‘espace (represente 
par la variable r) et du temps (repr<fseni£ par la variable i). 

Nous noterons g(r, f) la valeur instantanee complexe de cette quantile. En 
regime sinusoidal : 

fl (r,/) = A(r)ej w 

A(r) est 1‘ amplitude complexe dont le module est A et la phase <p : 

A (r) = A(r) t^ r) 

Er« notation r£elle, la valeur instantanee r£elle est : 

c(r, r) = SI [a(r, /)] = /Ur) cos [ow + ip(r)l 

Nous utiliserons, en g£n£ral, la notation complexe qui a le grand avantage de 
permettre la mdse en facteur du terme e^ m repr6sentant la variation temporelle, 
ce qui n’est pas possible en notation rdelle. Ainsi, il esl possible de conduire tous 
les calculs intermediaires en amplitudes complexes, ce qui permet de bien sim- 
plifier les calculs. 

Four la notation des logarithmes, les conventions sont les suivantes : 

- logarithme neperien In, 

- logarithme decimal log. 



Chapitre 1 

Les micro-ondes 
et leurs applications 


1.1 Definition et classii nation 

1.1.1 Definition des micro-ondes 

Le mot micro-ondes est la traduction littdrale de l’ anglais microwaves (wave = 
onde). Le terrne specifiquement fran^ais est hyperfrequences, mais 1’utilisation 
de micro-ondes est plus largement repandue. 

Les micro-ondes sont des ondes electromagndtiques dont la frequence est com- 
prise entre 300 MHz et 300 GHz (MHz = Megahertz = 10 6 Hz et GHz — Giga- 
hertz = 10 9 Hz). 

La frequence/d’une onde est relive & sa longueur d’onde X^ dans l’air ou le vide 
par Xq = c/f oil c = 3 ■ 10 8 m/s. C’est la vitesse (ou cdldrite) des ondes dlectro- 
rnagn^tiques dans Lair ou le vide. 

• A 300 MHz, la longueur d’onde est X^ = 1 m, 

• it 300 GHz, la longueur d’onde est X 1] = 1 mm. 

Les micro-ondes sont done des ondes : 

• decimetriques entre 300 MHz (X^ = 10 dm) et 3 GHz (Xq = l dm), 

® centimetriques entre 3 GHz (X^ = 10 cm) et 30 GHz (Xq = 1 cm), 

• millimetriques entre 30 GHz (X 0 = 10 mm) et 300 GHz (Xq = 1 mm). 
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£videmment, les fronliferes inferieure et supdrieure ne sent pas bru tales el Ton 
pourra fitre amene a s’intdresser a des dispositifs, des lignes ou des types de pro- 
pagation qui concement : 

ondes sub-millimdtriques jusque vers 1 000 GHz (X 0 = 0,3 mm), 

• les ondes metriques jusque vers 100 MHz (Xq = 3 m). 


1.1.2 Situation des micro-ondes 

dans le spectre electro mag net ique 

Dans le spectre des ondes electro magndtiques, on trouve successivement, en par- 
tant des ondes les plus longues : 

* Les ondes radio-dlectriques de Xq = 10 km pour/= 30 kHz (kHz = kilohertz — 
10 3 Hz) k Xq = 1 m pour / = 300 MHz, 

* Les micro-ondes de = 1 m pour/= 300 MHz ^ Xq = 1 mm pour / = 300 GHz. 

• Les ondes infra-rouges de Xq = 1 mm pour/= 300 GHz & Xq = 1 pm pour 
/= 300 THz (THz = Terahertz = 10 12 Hz). 

• Les ondes visibles de Xq = 0,9 pm k Xq = 0,5 pm ( l pm — 1 micron = 10 _ 6 m). 

■ Les ondes ultravioletles de Xq = 0,5 pm pour/= 600 THz 5 X t . = 1 0 rum (1 nm = 
1 nanometre = 10" 9 m) pour/ = 30 ■ 10 15 Hz. 

- Les rayons X et les rayons gamma pour des frequences superieures Ik 3 - 10® 6 Hz 
soil pour des longueurs d’onde infdneures a 10“ 8 m. 

Les micro-ondes sont done situdes plulot dans La moitie inferieure, si l’on rai- 
sonne en frequences, du spectre des ondes 61ectromagn£uques tandis que les 
ondes visibles de l’optique sont situdes plutot dans la moitie superieure. 


1.1.3 Classification des micro-ondes 
en bandes de frequences 
ou en gammes de longueurs d'ondes 

On distingue successivement : 

• Les ultra hautes frequences (en anglais : ultra high frequencies) ou UHF, de 
300* MHz I 3 000 MHz. Elies correspondent aux ondes d£drn£lnques (de 
Xq = 10 dm I Xq = 1 dm). 

• Les supra hautes frequences (en anglais : supra high frequencies) ou SHF, de 
3 GHz h 30 GHz, Elies correspondent aux ondes cenlimetriques (de Xq = 10 cm 
a Xq = 1 cm). 

• Les extra hautes frequences (en anglais : extra high frequencies) ou EHF, 
de 30 GHz a 300 GHz. Elies correspondent aux ondes millimelriques (de 
Xq = 10 mm a Xq = 1 mm). 
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Pour ia partie des micro-ondes situee entre 1 GHz et 100 GHz, ies uciiisateurs 
ont elassifie un certain nombre de sous-bandes qui sont indiquees dans le tableau 
ci-dessous, avec les frequences ei les longueurs d'onde correspondames. 


Bande 

Bande de/ 

Gamme.de 

L 

1 h 2 GHz 


S 

2 a 4 GHz 

15 a 7,5 cm 

| 

4 a 8 GHz 

7,5 & 3,75 cm 

X 

8 & 12 GHz 

3,75 h. 2,5 cm 

Ku 

12 h 18 GHz 

2,5 a 1,67 cm 

K 

1 8 & 27 GHz 

1,67 a 1,1 1 cm 

Ka 

27 a 40 GHz 

1,11 & 0,75 cm 

U 

40 a 60 GHz 

7,5 & 5 mm 

V 

60 2t 80 GHz 

5 & 3,75 mm 

w 

80 h 100 GHz 

3,75 a 3 mm 


1.2 BiSTORIQUE ET APPLICATIONS 

Le theoricicn fondateur de 1 ’ dlectromagnetisme modeme et, par consequent, des 
bases theonques des micro-ondes est James Clerck Maxwell qui formula, dans 
les annees i860, les celdbres equations (vol. 2, chapitre 5) qui portent son nom 
et qu’il publia en 1873 dans son Traite sur I’electricite el le magnelisme. 

Une vingtaine d’anndes plus land, en 1888, Heinrich Hertz fut le premier a pro- 
duire experimentalement et & detec ter des ondes electromagnetiques & une fre- 
quence de 1’ordre de 1 GHz. C’est pourquoi, on appelle souvent ondes hert- 
ziennes, les ondes decimetriques. Lord Rayleigh, pour sa part, ddmontra theori- 
quement en 1897, la possibility de faire propager des ondes dans des tuyaux 
metalliques cneux & section rectangulaire ou circulaire, que Ton appelle guides 
d’ ondes, 

A la suite des travaux de Hertz, la radiodlectricitd connut un developpement tres 
important. Les experiences de Marconi, dans les annees 1890, montrerent qu'il 
etait possible d’dtablir une liaison entre deux points de la Terre par propagation 
d’ ondes radiodlectriques en espace libre. Kennelly et Heaviside, au debut du 
xx e sidcle, decouvrirent les propridtes rdfldchissantes, vis-i-vis d’ondes decame- 
triques, de certaines couches de 1’ ionosphere vers 100 km de hauteur. Les radio 
ou tdldcommunications modemes (la TSF, « tdldgraphie sans fil », comine 1’on 
disait alors) etaient nees [J ]. 






Les ondes radio^leccriques n6cessaires pour ces liaisons de telecommunications 
etaient produites par des tubes electroniques inventes en 1907 par Lee de Forest. 
Pendant 50 am, jusqu'it l’avfenement des transistors et des dispositifs a l’etat 
solide, ces tubes - Inodes et tetrodes - furent universellement utilises. 

Des techniques radi oelec tr iq ues nouvelles vjrent ensuite le jour En 1920, les 
premieres Emissions de radiodiffusion eurerit lieu, notamment en France, depuis 
un dmetteur situ6 a la Tour Eiffel, sous 1‘ impulsion du general Ferrid qui trans- 
posa ainsi dans le domaine civil, les progres effectues par I’elecironique dans le 
domaine militaire pendant la Premiere Guerre mondiale. 

Dans les ann6es 1950, la mise au point du premier tube micro-onde, le magne- 
tron, et de la premiere antenne micro-onde, le rdflecieur paraboloidal, permirent 
le developpement d’un systeme sp£cifiquement micro-onde ; le radar (pour 
Radio Detection and Ranging). Des recherches impoitanies furent alors effec- 
iu£es dans les grands pays industrialists. Les tquipes frangaises obtinrent des 
rtsultats important^, concretises par I’ implantation de radars h. bord des navires, 
notamment en 1935, h bord du paquebot Normandie. Les radars anglais, egaie- 
ment trfes perform ants, permettaient, dfes 1939, une surveillance efficace de l’es- 
pace aerien britannique. L’apport des Etats-Unis pendant la Seconde Guenre 
mondial e fut considerable et les recherches du Massachusetts Institute of 
Technology (le cdlfebre MIT) furent publiees entre 1945 et 1950, en une collec- 
tion 12] de 25 volumes qui servirent de bible aux etudiants et chercheurs en 
micro-ondes du monde entier. Certains de ces volumes ont une telle valeur de 
reference qu’ils ont ete h nouveau publics ces dernieres annees ! 

Des lors, le developpement des micro-ondes fut considerable et les applications 
nombreuses et importantes : 

Chauffage industriel et domestique (fours a micro-ondes) [3] 

Grace & l’utilisation de magnetrons comme tubes de puissance et la pro- 
priety des micro-ondes, de pen£lrer au cceur de materiaux de type dielec- 
triques a pertes, il est possible d’y dissiper de I’erergie. Ceci permet un 
chauffage plus rapide et plus homogene que par les methodes tradition- 
nelles. La frequence utilisee est de 2 450 MHz. 

««•*■ Medecine 

L’hyperthemiie micro-ondes est etudiee pour le traitement de tumeurs can- 
edreuses. Le pmbleme dtant de n'irradier a une temperature precise, que la 
zone occupee par la lurneur. Inversement, une exposition prolongee (plu- 
sieurs heures) aux micro-ondes peur cue dangereuse, de me me d’ailleurs qu’a 
n’importe quel type de rayonnemem electromagnelique (celui du soles I, par 
exemple). Le seuil a tie pas depusser est de I mW/im’ soit 10 W/m". 

♦ Radioastronomie [4] 

On a decouven que le rayonnement des etoiles et des galaxies est trfes riche 
dans le domaine des micro-ondes et que Ton peut en retirer des informa- 


Les micro-ondes et leurs applications 


5 


lions compl£mentaires de celles recueillies dans *e domaine du visible. 
C’est ainsi qu’on mis au point des radiotelescopes munis d’une grande 
antenne parabolique, de 100 m de diambtre on plus (vol. 2, chap. 13 « Les 
antennes k reflecteurs »), et d'amplificateurs a ires faible bruit (Masers), 
refroidis si necessaire, a la temperature de l’hdlium liquide (4 K). La radio- 
astronomie a permis de faire de grands progres dans la connaissance de 
funivers, notamment par I ’observation & plusieurs centaines de millions, 
voire a plusieurs milliards d’ann£es-lumiere, de galaxies ou de sources nou- 
velles teiles que les pulsars et les quasars. 

♦ Electronique 

On salt maintenant rdaliser des circuits et des dispositifs tres performants 
qui accomplissent en micro-ondes les grandes fonctions de felectronique 
classique : oscillation, amplification, melange et multiplication de fre- 
quence 15]. Cela a ete possible grace a la conception et a l’elaboration de 
composants actifs tels que diodes et transistors specifiques, et de compo- 
sants passifs appropries (vol. I, chap. 10 et vol. 2, chap. 1). La miniaturisa- 
tion de ces circuits, grace a l’utilisaiion d’une rechnologie d’jntegration 
hybride ou monolithique, les rend particuSi&rement aptes a etre utilises dans 
les techniques spatiales. 

♦ Radiorn^trie micro-onde [ 6 ] 

Cela consiste h mesurer a 1’airle d’un rdcepteur ires sensible (radiometre & 
puissance totale ou radiometre de Dicke), la puissance £mise en micro- 
ondes par une zone couverte par le diagramme d’une antenne reliee au 
radiometre. Ces radiometres peuvent etre aeroportes ou sur satellite et sont 
utilises en teledetection pour 1’evaluation de caracteristiques physiques 
(humidite, par exemple) ou naturelles (ressources agricoles, par exemple) 
de la zone observee. L’avantage de la radiometric micro-onde est qu’elle 
reste operationnelle, aussi bien la nuit que le jour et meme en presence 
d’une couverture nuageuse et (ou) de precipitations. 

’»«*► Radionavigation 

Outre le radar [7], plusieurs systemes [8] pennettent d' assurer le reperage 
et le guidage des avions : le V.O.R. ( VHF Omnidtrectionnal Range) pour 
indiquer la direction, le D.M.E. ( Distance Measurement Equipment ) et le 
T.A.C.A.N. (militaire) pour indiquer la distance ainsi que l’l.L.S. ( Instru- 
ment Landing System) et bientot le M.L.S. ( Microwave Landing System) 
pour l'atterrissage automatique. 

Acc£ierateurs de particules 

Ce sont des klystrons (tubes sp£cifiquemem micro-ondes) de tres fortes 

puissances (100 kW en regime permanent) qui fournissent aux particules 

l’energie necessaire pour les accelerer a des vitesses relativists (vitesses 
£? 

proches de 3 • 10 m/s). De meme, dans les dispositifs etudies pour la fusion 
thermonucleaire contrdlee, on compte sur des superklystrons pour produire, 
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Figure 1. 
Ligne bifilaire. 


dans un cspace confine, la temperature de plusieurs dizaines de millions de 
degr£s, qui est necessaire pour produire la fusion des atonies d’hydrogene. 

Recherche physique 

Les micro-ondes sont tres utilisees aussi bien en .speciroscopie que pour le 
traitement (par polymerisation) et la caracterisation (mesure de la permitti- 
vite dielectrique) des materiaux, notamment les rnaleriaux composites. Des 
mesures & 1‘aide de guides d’ondes (chap. 12 et 13) ou cavites resonnantes 
(chap. 15) sont particulierement perfonmantes. 

Citons, enfin, le projet tres ambitieux de Satellite de puissance solaire 
(S.P.S., Solar Power Satellite ) [9] qui a pour but de placer en orbite une 
gigantesque station spatiale (20 000 tonnes) transformant 1’energie solaire 
en micro-ondes et la rayonnant vers la Terre grace a un faisceau produil par 
une antenne de plus d’un kilometre de diametre. 

Ce bref survol des principales applications des micro-ondes a laisse volomaire- 
ment de cole des sujets que nous avons choisi de developper maintenant en 
raison de leur importance et de leur eiroite relation avec des themes traites dans 
plusieurs chapitres de cet ouvrage ; il s’agit des lignes utilisees pour les telecom- 
munications et les circuits (§ 1.3) et des transmissions en espace libre (§ 1.4). 


13 Les lignes pour la transmission 

ET LES CIRCUITS 

Certaines de ces lignes servent pour les telecommunications terrestres : c’est le 
cas des lignes biftlaires, coaxiales et des fibres optiques ; d’autres, idles que les 
lignes a bandes sont tres utilisees pour realiser les composants passifs et le sub- 
strat des circuits dectroniques micro-ondes ; enfin, les guides d’ondes metal- 
liques trouvent toujours une place essentielle dans les techniques de mesure en 
laboratoire et dans la realisation des circuits passifs. Nous etudierons ces 
diverses lignes et les guides dans le premier volume de cet ouvrage. 


1.3,1 Les principaux types de lignes et de guides 

a) La ligne hifilaire 

La ligne bifilaire est historiquement le premier type de ligne 
qui a ete utilise pour les liaisons telegraphiques et tel£pho- 
niques. Ses deux conducteurs (fig. 1 ) dtaient maintenus h dis- 
tance constante au moyen de supports isolants regulierement 
espaces. Avec deux conducteurs cspacds de 20 cm environ et 
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Pair comme dielectrique, Paffaiblissement de ces lignes etait trds faible et per- 
mettait des liaisons de plusieurs di2aines de kilometres sans amplification. Mais 
on ne pouvait transmettre avec une ligne qu’une seule communication telepho- 
nique d’ou une infrastructure tr£s lourde des qu’il falla.it transmettre plusieurs 
dizaines de communications. 


b) La ligne coaxiale 

Cette ligne (fig. 2) est plus elaboree que la prdcedente car 
l'enveloppe exterieure qui sert de blindage pour le conduc- 
ted*' central joue aussi le role de conducteur de retour, en 
general mis k la terre. Ce conducteur est maintenu exaete- 
ment dans l'axe du conducteur exterieur par un mamehon 
cylindrique de dielectrique. 

Les lignes coaxiales presentent des bandes passantes importantes, ce qui permet 
d’acheminer simultandment plusieurs centaines de communications telepho- 
niques prealablement echelonnees en frequences, grace au procede de multi- 
plexage. 

L’affaiblissement presente par cette ligne depend de la qualite du dielectrique 
employe. L’amelioraiion des cables coaxiaux a 6te rendue possible par r elabora- 
tion d’excellents didicetriques dont le tableau ci-apres dnnne les principales 
caracteristiques. 



Nature 

du dielectrique 

Constants dielectrique 
& 20 °C 

Facteur de pertes 
k 24J °C 

Polyethylene 

2,26 

de 1 a 3 000 MHz 

0,0002 a 1 MHz 

0,0005 a 3 000 MHz 

Chlorure 

de polyvinyle i 100 % 

3,2 k 2.8 

de 60 a 3 000 MHz 

0,008 a 100 MHz 

0,006 k 3 000 MHz 

Polystyrene 

2,56 

de 60 k 3 000 MHz 

0,0001 a 100 MHz 
0,003 k 3 000 MHz 

Polytetrafluorethyl6ne 

(Teflon) 

2,1 

de 60 a 3 000 MHz 

0,002 k 100 MHz 
0,00015 a 3 000 MHz 


c) Les lignes a bandes et a fentes (strip and slot lines) 

Les principaux types de lignes sont : 

• La microbande (en anglais, microstrip) qui comporte un substrat en dielec- 
trique completement metallise sur Tone de ses faces, et recouvert d’une bande 
metallique sur 1’ autre face (fig. 3a). 


Figure 2. 

Ligne coaxiale. 
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Figure 3. 

a. Ligne microbande, 
b. Ligne a feme, 
c. Ligne coplanaire. 


* La ligne a feme (en anglais, slot line) oil les deux conducceurs formant la 
ligne, sent deposes sur la me me face du substrat dielectrique (fig. 3b). 

• La ligne coplanaire (en anglais, coplunar waveguide ) qui presente irois bandes 
metalliques s^parees par deux fentes d’un meme cote du substrat (fig, 3c), 




Ces lignes qui peuveni etre fabriquees cn mettant en ceuvre la technique ires pre- 
cise et bon marche des circuits imprinies, se pretent paniculierement bien a la 
realisation et k la miniaturisation des circuits actifs nticro-ondes pour les fatbies 
puissances. 


d) Les guides d'ondes metalliques 

Ce sons: des tuyaux metalliques, de section rectangulaire ou circulaire remplis, 
en general, par de l’air a la pression normale (fig. 4). 


Figure 4. 
Guides d’ondes 
metalliques a section 
rectangulaire et 
circulaire. 



Comme leurs dimensions transversales sont de 1’ordre de la longueur d’onde, ils 
ne sont utilises qu’en micro-ondes entre 3 GHz et 90 GHz. 

Leurs pertes sont ires faibles car : 

• ils utilisent comme dielectrique fair, dont les proprietes isolames sont remar- 
quables, 

* les conducteurs dont la section est relativement grande, causent de tres faibles 
pertes par effet Joule, d’autant qu’il est possible de les dorer ou de les argenter 
interieurement. 

Leur construction est relativement facile et ils offrertt aux ondes qu'ils transmet- 
lent un blindage total. 

e) Les guides d'ondes dielectriques 

La partie centrale de ces guides, appeI6e coeur, est un dielectrique completement 
entourd par un autre dielectrique, appele gaine, dont la permittivite dielectrique 
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est legerement plus petite. La structure transversale esi le plus souvern a syme- 
trie de revolution (fig. 5). 


La propagation ties ondes s’effectue par 
reflexions successives a 1’ interface des deux 
dielectriques, de la meme fa^on que dans les 
guides melalliques ou il y a reflexion h l ’inter- 
face dielectrique-metal. 

C’est aux frequences optiques que 1’on trouve 
des dielectriques tels que la silice et ses 
derives, presentant des pertes tres faibles, infe- 
rieures au decibel par kilometre. D’ou le nom 
de fibres optiques donne aux guides utilises a 
ces frequences. 



Comme le diametre du cceur va de quelques dizaines de microns dans les fibres 
dites multimodes, & quelques microns dans les fibres monomodes, on confoii la 
difficolte de leur realisation et de leurs raccordements. En contrepartie, les 
dielectriques qu’elles utilisent som tres abondants et bon marche. 


1.3.2 Les cables utilises 

en telecommunications 

a) Les cables l£l£phoniques a lignes bifilaires 

L’ augmentation trfcs 
rapide du nombre de liai- 
sons telephoniques a 
determine la realisation 
de cables regroupant des 
cemtaines de lignes bifi- 
laires, appel6es « paires » 
par Jes techmiciens des 
telecommunications. 

C’est ainsi qu’ont et 6 
fabriques des cables 
urbains et inter-urbains a 
182 paires (fig. 6) et a 
1 792 paires. Ces paires 
sons groupies par deux, 
constituant ainsi une 
« quarte », La ligne bifilaire el6mentaire est constitute de conducteurs en fil de 
cuivre, de diametre compris entre 0,5 et 2 mm, isoles par du papier sec ou du 
polyethylene. Ces cables peuvent etre enterres ou supportes par les poteaux i6le- 
pnoniques existants lorsqu’ils ne sont pas trop gros. 



*>■ fi 1 !* 


cwmgm Wj 


A enveloppe de plomb 
B jute Qoudronn^ 


C feuiiiards de fer 


Figure 5. 
Guide d’onde 
didkctrique. 


Figure 6. 

Cable a 2 x 91 paires 
coaxiales, 

d’apre.> {10, page 12}. 
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b) Les cables telephoniques a lignes coaxiales 

Pour iransmettre Ses bandes de frequences de plusieurs MHz elaborees par le 
proc£de de multiplexage, il faui unc ligne doni l'affaiblissement par km suit 
relarivernent faible et ne varie pas trop avec la frequence dans la bande consi- 
der^. Seule la ligne (ou « paire ») coaxiale repond a ces exigences. 

Trots types de cables a circuits coaxiaux sonl utilises en France : 

• le cable 2,6/9,5 (fig. 7) qui comprend 4 paires coaxiales ayant chacune un 
conducteur interieur de 2,6 mm et un conducteur extdrieur de 9,5 mm. Sa 
bande passante maximale est de 12 MHz (soil 2 700 votes) ; 

• le cfible 1 ,2/4,4 (fig. 8) qui comprend de 4 & 28 paires coaxiales ei qui a une 
bande passante maximale de 12 MHz (soir 2 700 voies) ; 

• le cable 3,7/13,5 qui comprend de 4 a 10 paires coaxiales et qui a une bande 
passante maximale de 60 MHz (soit 10 800 voies). 

Le pas d’ amplification est de 4,5 km pour le premier cable et de 2 km pour les 
deux autres. 

Figure 7. 

Cdble interurbain & 

4 paires coaxiales, 

12 quartes en etoile 
et une paire centrale, 
d'apr&s [JO, p. 12]. 


Figure 8. 
Cable a 28 paires 
coaxiales rt* parties 
en 7 torons 
de 4 paires chacun, 
d’aprfes [II, p. 139]. 



c) Les cables telephoniques a fibres optiques 

Les fibres optiques sont de plus en plus utilisees pour les telecommunications. 
Parmi les di verses techniques utilisees pour Pelaboration de cfibles reunissam 
plusieurs dizain es de fibres, nous decrirons la technique dite « & jonc cylindrique 
ra inure ». 

Prenons l’exemple d'un cable & 70 fibres (fig. 9). Ce cable rassemble 7 joncs en 
plastique (fig. 9b) qui servenl de support. Chaque jonc (fig. 9a) supporte 
10 fibres qui sont ddpos^es dans des rainures gravees & la surface du jonc. 
L’ensemble des joncs est protege par une enveloppe en aluminium et une 
gaine plastique de 22 mm de diam^tre. Le raccordement de deux tron^ons de 
cable pose de delicats problemes de connectique qui sort aujourd’hui bien 
resolus. 
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d) Les cables sous-marins 

Depuis les armies 1960, les liaisons intercontinentales de telecommunications 
par cables sous-marins ont concurrence celles qui s’effectuenl par satellite artifi- 
ciel. Les deux systemes se sent developpes en presentant des performances tech- 
niques et des couts d’exploitation & peu pres comparables. Jusqu’en 1986, les 
cables sous-marins utilisaient la technologie coaxiale, en modulation analogique. 
Le cable pose le plus performant fut le TAT 6 (TransAllantique n° 6) qui permet- 
tait de transmettre 4 000 voies tdlephoniques avec des repeteurs bidirectionnels 
espaces de 9,5 km. 

Depuis 1986, les cables sous-marins poses utilisent la technologie fibre optique 
monomode, en modulation numerique, qui offre une qualite de transmission 
et un nombre de voies bien supdrieurs k ceux des Cables coaxiaux. En 1988 a 
dte pose le cable TAT 8 consume de deux paires de fibres par liaison, avec des 
rdpeteurs espaces de 60 km (affaiblissement de 0,35 dB/km). Chaque paire de 
fibres permet un debit numdrique de 280 Mbit/s, correspondant a la transmission 
de 23 000 communications tdlephoniques (ou T equivalent, en transmission 
de donndes et en canaux de television). Le TAT 9, pose en 1991, offre un debit 
de 560 Mbit/s par paire de fibres avec des repdteurs espaces de 120 km (affai- 
blissement de 0,22 dB/km). La duree de vie prevue de ces systemes est de 
25 ans. 

Les eouveaux systemes TAT 12 (1995) et TAT 13 (1996) utiliseront deux cables 
comportaint chacun deux paires de fibres optiques dopees k Terbium et des 
amplificateurs optiques distants de 45 km. Chaque paire de fibres pourra trans- 
mettre un debit de 2,5 Gbit/s. Les performances auront done et£ multi pli£es par 
un facteur de 10 en 10 ans, ce qui est remarquable. 

La mise en place de ces cables pose de delicats problemes, D’une part, ils sont 
sournis a des tractions tres importantes lors de la pose, d’ou la mise au point de 
structures specifiques (cable a minitube en acier avec armature double - fig. 10). 
D’ autre part, afin de les protdger des chaluts traines par les bateaux de peche 
jusqu’S de tres grandes profondeurs (plus de 1 000 m), ils sont enfouis au fond 
d’une iranchee par une charrue sous-marine telecommandee depuis le navire 
Cablier, 


Figure 9. 

Cable a fibres 
optiques, 

a. Cable a 10 fibres, 

b. Cable a 70 fibres, 
d’apre.s j 12, p. I 024 j. 


RSgSTJB: 


Figure 10. 
a. Coupe transversals 
ri'un cable a minirube 
en acier avec anruire 
double, 
b. Partie centrale 
(sans armure double) 
du cftble, 
d’apres [13, p. 8j. 



structure a fibres avec conducteur 
composite (diametre exterieur : 8 mm) 

gaine isolante 

(diametre exterieur : 14 mm) 
fils d'acier galvanise 


couches de filins de polypropylene 


couches de bitume agglomere 


diametre exterieur du cable 36,8 mm 


gel thixotropique 



cables toronnes 


L : : 


conducteur composite 
(diametre exterieur ; 8 mm) 


fibres optiques 


\ lube d’acier 

^ (epaisseur : 0,2 mm 
diametre exterieur : 2,3 r 


b) 


gaine isolante 

(diametre exterieur : 1 4 mm) 
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1.4 Les system es terrestres 

DE TRANSMISSION EN ESPACE LIBRE 


1.4*1 Les telecommunications 
par faisceau hertzien [14] 

a) Structure d'une liaison 


Puisque le faisceau hertzien utilise la propagation des codes, une liaison doil 
comporter dans chaque sens de transmission (fig. 11): 

• un emetteur E et tin recepteur R, 

• un modulateur M et un demodulateur D, 

• des antennes. 


S 

s 



s 

s 


Figure 11. 
Schema structure! 
d’une liaison 
henzienne. 


Le modulateur modifie les caracteristsques d‘une onde electromagnetique pour 
lui faire porter l’informaiion a transmettre. Le demodulateur effectue I’opdration 
inverse : il doit foumir un signal S aussi semblable que possible a celui qul a etc 
applique au modulateur. 

L’emetleur produit une onde de puissance et de frequence convenables pour 
qu'elle puisse transporter I’information a trovers l’atmosph£re. Le recepteur 
elabore, & partir de fonde qu'il revolt, un signal utilisable par le demodulateur. 

Les antennes son! des disposilifs de couplage entre des lignes de transmission 
reliees a 1’emetteur ou au recepteur et I’espace libre oil se propage l’onde elec- 
tromagnetique. 

< 

Si les deux points & relier sont suffisamment rapproches (courbure de la Terre 
negligeable) et ddgages pour que les antennes soient en visibility directe, la 
liaison peui etre etablie en un seul bond. 

En revanche, si la distance entre les deux points est trop grande, la liaison doit 
etre dtablie en plusieurs bonds en utilisant des stations relais (fig. 12) qui ampli- 
fient les ondes revues avant de les rdemettre. 

Mais dans le cas de regions montagneuses ou un obstacle s’ interpose entre deux 
stations rapprochoes, il est possible d’utiliser un relais passif constitue par un 
reflecteur plan, en visibilite directe de chacune des stations (fig. 13). 
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Figure 12. 
Liaison hertzienne 
en plusieurs bonds 
avec relais. 



Figure 13. 
Liaison hertzienne 
avec un relais passif. 



b) Modulations utilisees 

Pour le faisceau hertzien, I’affaiblissement de 1’onde porteuse en cours de propa- 
gation est sujet it des fluctuations. D’ autre part, certains elements de la chaine 
micro-onde onl une reponse non lineaire en amplitude. Touies ces causes de dis- 
torsions d’amplitude de Tonde porteuse font que la modulation d’ amplitude 
n’est pas souhaitable pour les liaisons hertziennes. 

La modulation angulaire, en revanche, est tres peu sensible aux conditions de 
propagation et aux reponses non lineaires en amplitude des equipements. Elle 
offre en outre, line bonne protection contre le bruit et la plupart des brouillages 
qui n'affectent que l’amplitude de la porteuse. 

C’est la raison pour laquelle la tres grande majorite des faisceaux hertziens ana- 
logiques utilise la modulation angulaire. Ils sont employes pour transmeure : 

• des multiplex analogiques de teldphonie dont la capacite peut aller jusqu’& 
2 700 voies tdlgphoniques, 

• du telex ou des transmissions de donndes a moyenne et grande vitesse, 

• les signaux viddo de la television. 

En modulation numerique, les faisceaux hertziens presentent, dans des conditions 
nonmales de propagation, une qualitd presque parfaite puisque Ton sait qu’a rap- 
port signal/bruit identique les modulations numeriques permettent une meilleure 
regeneration du signal que les modulations analogiques. Mais si les conditions de 
propagation viennent it se degrader, la regeneration du signal n'est plus possible, 
en modulation numerique, des que le rapport signal/bruit tombe en dessous d’un 
certain seuil alors que la reception est encore possible en modulation analogique 
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Les faisceaux hertziens numeriques servent & transmettre : 

» des multiplex numeriques de telephonic dont le debit peut aller iusqu’k 
140 Mbit/s, 

• des donnees numeriques a grandes vitesses, 

• du visiophone et de la television codee. 


1 . 4.2 Les radiocommunications 
avec les mobiles 

a) Description du systeme 

Les systemes de radiocommunication avec les mobiles sont en plein developpe- 
meni / 15 ]. Ils pcrmettent a un abonne d’appeler ou d’etre appele au telephone. 
Cel appel s’effeciue par l’intermediaire d’une station de base qui est un 
emetteur-recepteur muni d’une antenne assurant la couverture d’une zone ou 
cellule, line region geographique relativement etendue peui ainsi etre couverte 
par un reseau multicellulaire de plusieurs stations, oil une frequence spdcifique 
est utilisee pour chaque cellule du reseau. 

II existe, par exemple, des reseau x a 7 frequences (fig. 14). Cet ensemble de 
frequences peut etre reutilis6 en dehors de la region couverte par le reseau multi- 
cellulaire. Ev idem men t, la puissance de chaque emetteur doit tester moyenne 
(< 10 watts) pour que sa portee ne deborde pas des limites du reseau, tout en res- 
lant suffisamment eftlcace h. l’interieur de la cellule desservie. 



Figure 14. 
Exemple 
de reuiilisation 
des frequences 
d’un reseau 
muliicellulaire 
h 7 frequences . 


Lorsque Tutilisateur se deplace, sa communication t£lephonique est traitee par la 
station de base du reseau grace & laquelle le bilan de la liaison est le plus favo- 
rable. La taille d'une cellule ^l^memaire desservie par une station de base, est 
d’un diametre de 10 km environ. Dans des cas bier precis — en zone urbaine oh 
la propagation des ondes est plus difficile et ou les mobiles se deplacent plus 
lentement — ii est envisage de rdaliser des rdseaux microcell ulaircs oh le dia- 
metre d’une cellule elemental re est de l km environ. 


MiCROQNDES 


II apparail done qu’au prix de F implantation d’un nombre suffisanl de stations 
de base, il est possible d’assurer la couverture de regions etendues. £videmment, 
ce sont les zones a forte densile de population el les axes autoroutiers que les 
societ6s de radiotdlephonie equipent en priori te. Les anlennes utilisees sur les 
pylones des stations de base sont du type dipoles (vol. 2. chap, 1 1 « Les dipoles 
rayonnants ») et la connaissance de la propagation des ondes (vol. 2, chap. 7 
« Influence de la Terre et de 1* atmosphere sur la propagation des ondes ») est 
essendelle pour faire des provisions de couverture radioeiecLrique. 

Les stations mobiles sont de trois types ; 

• les stations momees dans les vdhicules. avec anterme a Fcxterieur du vehicule, 

• les stations portables avec antenne amovible, qui pent cut etre portees a ia 
main ou montdes dans un vehicule, 

• les stations pertatives avec antenne liee au bloc emetteur-reeepteur (masse — 
500 g, volume — 500 cm 3 , amonomie de 24 heures en veiile et de 2 £ 3 heures 
en communication). 

b) les divers systemes existants 

Au cours des annees 1980, le developpement des systemes de radiocommuni- 
cation analogique s’est effectue d’une maniere assez diverse d’un pays a F autre. 

• Les Etats-Unis et le Canada ont developpe d’une manure unifies le systfeme 
AMPS (10 millions d’ahonnes) dans la bande des 800 MHz. 

• Le Royaume-Uni, I’ltalie, V Espagne et l’Autriche ont adopte le systeme 
TAGS, derivd de LAMPS, qui opere dans la bande des 900 MHz. 

- Le systeme NMT 900, egalement dans la bande des 900 MHz. s'est developpe 
d’abord en Scandinavie et ensuite en Suisse, aux Pays-Bas. en Espagne et cn 
France. 

• L’Allemagne a adopte le systeme C-NETZ et l’ltalie le systeme RTMS, tous 
deux dans la bande des 450 MHz. 

• En France, Matra a developpe Le reseau Radiocom 2000 dans les bandes 
174-223 MHz et 400-430 MHz. 

Comme on le voit, F Europe a adopte, sans aucune concertation, des systemes 
differents. Heureusernent, depuis une dizaine d' annees (1987), une norme euro- 
peenne a etc definie : le GSM ( Global System for Mobile Communications) qui 
est un systeme numerique operant entre 890 et 915 MHz pour remission des 
mobiles (voie montante) et entre 935 et 960 MHz pour F emission des stations 
fixes (voie descendante). Cette norme se developpe en France sous Fimpulsion 
de deux operaieurs : la SFR (Societd Fran^aise de RadioteJephonie) et France 
Teldcom (Reseau Itineris). 

Un systeme complementaire, le DCS 1800 est en cours de definition en vue 
d'une utilisation en milieu urbain £ des frequences voisines de 1 800 IViHz et 
pour des porldes reduites de 1’ordre de quelques kilometres au maximum. 
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1-5 Les systemes SPAT1AUX 

DE TRANSMISSION EN ESPACE LIBRE 

[ 16 . 17 , 18 ] 

1,5.1 Les divers types de liaisons 
par satellites artificials 

Ces liaisons qui utilisent les micro-ondes, servent a satisfaire des besoins de plus 
en plus importants, lels que : 

• les telecommunications avec des stations fixes ou mobiles, 

• la radiodiffusion, 

• la radiolocalisation et la radionavigation, 

• les liaisons avec les sondes spatiales, 

• Pobservation de la Terre. 

a) Les telecommunications 

Le service fixe de telecommunications assure des liaisons entre stations fixes 
pour la transmission : 

• de communications telephoniques, 

• de messages sous fonne de t£l£copiq de textes, 

• de donndes numdriques a haut ddbitpour la tdldmatique, 

• de signaux audio et video pour les teleconferences, 

• de canaux de television pour les ^changes intemationaux d’dmissions. 

Les satellites qui assurent ce genre de liaisons sont principalement les satellites 
geostationnaires Intelsat au niveau international, Bute! sat au niveau europden 
ainsi que des satellites nationaux comme, par exemple, Telecom en France. Le 
tableau de la page suivante donne les principals caractdristiques de ces satel- 
lites. 

Le sen>ice tnobile de telecommunications assure des liaisons entre deux stations 
mobiles ou entre une station fixe et une mobile, par Pintermddiaire d’un satellite 
assurant le relais. Ce service s’est d'abord developpe pour les liaisons maritimes 
grace aux satellites geostationnaires Inmarsat ; il s’est progressivement dtendu 
aux liaisons aeriennes. 


b) La radiodiffusion 

La radiodiffusion par satellite permet, depuis un satellite geostationnaire emet- 
tant une forte puissance (200 k 250 W), de diffuser des Emissions de TV ou de 
radio PM pouvant etre directement captdes par un usager equipe d’un systdme 
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Type 

* k 

Annie 

Masse 

(kg) 1 

Votes t£L + TV 
ou ddbit Dum. 

Puissance 

(W) 2 

Duree 
de vie 

Bandes de P, 
(GHz) 3 

Intelsat 6 

L989 

4 200 

40 000 + 2 TV 

A;'"" 


H 

Intelsat 7 

1995 

3 600 

60 000 + 3 TV 



6/4 et 

14,2/11,1 ; 11,6; 
11,8; 12,6 





— 


14/11 et 14/12 

MH 

1990 

900 

8 000+ 16 TV 

800 

7-10 ans 

14 k 14,5/1 1 
a 12,75 

Telecom 1 

1984 

700 

2 500 + 2 TV 

200 

wm 

H 

Telecom 2 





10 ans 

6/4 et 14/12 

TDF 1/2 



5 TV 



17,3 & 18,1/11,7 
a 12,5 

1 . 11 s’agir de la masse du satellite en orbile. 

2. 11 s’agit de la puissance radiofrequence. 

3. Le premier chiffre (le plus 6levd) correspond k la frequence dans le sens montam / le second 
chiffre (le plus faible) a la frequence dans le sens descendant. 


de reception constitue d'une antenne paraboloi'dale de 40 a 50 cm de diamfeire et 
d’un recepteur hyperfrequence h faible bruit. En Europe, plusieurs satellites de 
radiodtffusion sont en fonctionnement, notamment TV-SAT pour FAllemagne et 
TDF pour la France (voir le tableau). Leurs programmes sont diffuses selon la 
norme haute definition D2 Mac Paquet qui donne une image excelleme et un son 
haute fidelite. Des satellites de telecommunications com me Intelsat VI ou 
Eutelsat I diffusenr aussi des emissions de TV, mais avec une puissance plus 
rdduite (20 k 40 W), ce qui necessite une antenne de reception de 1,50 m de dia- 
mfctre. 

c) La radiolocalisation et la radionavigation 

La radiolocalisation des mobiles k la surface de la Terre est possible grace aux 
satellites k defilement places en orbites basses (850 ou 1 000 km) quasi polaires 
du sy steme international de detresse et de sdcurite Sarsat (Etais-Unis), Cospars 
(URSS). Ces satellites captent les signaux dmis k 121,5 MHz ou k 406 MHz 
(nouveau systeme) par des balises activdes manueUement ou automatiquement 
en cas de detresse. II existe divers types de balises : mari times (par exemple 
ARGOS), aeronauriques ou terrestres. La densitd actuelle des stations sol et le 
nombre de satellites de ce systfeme permettent d’ alerter les services de sauvetage 
en une heure, en moyenne, et avec une precision de quelques kilometres. 
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11 existe aussi des services commerciaux de radioreperagc par satellites autori- 
sant Pdchange de brefs messages (els que les systfemes Locslar en Europe et 
Geostar aux Iitats-Unis. La precision de ces systemes (de Pordre de 100 m), la 
ldgerete des terminaux a bord des mobiles (antenne de 10 cm) sont particuliere- 
ment interessants pour les transports te*restres de marchandises ou de passagers 
par la route ou par le rail. 

La radionavigation est assuree par les satellites GPS ( Global Posiiionning 
System), II s’agit d’une constellation de 24 satellites lances entre 1983 et 1993, 
qui effectuent un tour de la Terre en 12 heures k une altitude de 20 185 km. lls 
sont regroupds par 4, rdgulierement repartis dans 6 plans orbitaux. Chaque satel- 
lite dmet deux frequences, Pune a 1 575 MHz et 1’ autre a 1 227 MHz, qui sont 
porteuses de signaux codes occupant des bandes de frequence de 20 MHz. En 
service payant, les precisions obtenues sont de 21 m en position horizontale et 
de 34 m en position verticale ; elles sont multipliers par cinq en service gratuit. 
Les antennes de reception sont miniaturisdes (Micro-ondes, vol. 2, chap. 15 
« Les antennes k elements imprimes »). 

d) Les liaisons avec ies sondes spatiales 

Grace k ces liaisons, qui se situent en bande X, il est possible de communiquer 
avec des sondes explorant notre systeme soiaire et qui se trouvent k des distances 
de centaines de millions voire de milliards de kilometres. Citons notamment : 

• les sondes sovietiques Venera et les sondes americaines Mariner et Pioneer, 
pour Pexploration de Venus ; 

• les sondes sovietiques Mars et Phobos et les sondes americaines Mariner ei 
Viking, pour rexploration de Mars ; 

» les sondes americaines Pioneer 10 et 11 et Voyager 1 et 2, pour l’exploration 
de Jupiter et Satume ; 

• la sonde Voyager 2 qui, apr&s avoir survold Jupiter le 9 juillet 1979 et Satume 
le 26 aout 1981 survola Uranus le 24 Janvier 1986 et Neptune le 24 aodt 1989, 
transmettant des images d’une qualite remarquable et d'un interet inestimable 
pour La connaissance du systeme soiaire ; 

• la sonde Giotto qui a transmis le 13 mars 1986 les images de sa rencontre avec 
la comfcte Halley. 

Actuellement, la sonde spatiale Galilee fait route vers Jupiter qu’elle devrait 
atteindre en decembre 1995. En 1997 sera lanc6e la sonde spatiale Cassini qui 
devrait atteindre Satume et son satellite Titan en 2004. 

e) ^observation de la Terre 

Ces applications se sont notamment developp6es depuis le debut des arm ties 
1980 : 

• Satellites meteorologiques comme Meteosat (1977-1981 et 1989) suivis par 
les MOP lances en 1989, 1990 et 1993 ; 



f 





• Satellites d’observ alien des oceans commc Topex-Poseidon (1992) qui permet 
de mieux connaltre les courants oceaniques, la position des glaces poiaires, 
1’dtat de la mer el de mesurer le niveau des surfaces marines avec une preci- 
sion de 2 b 4 cm ! 

* Satellites phoiographiant la surface de la Terre, comine SPOT qui foumit des 
images de surfaces de 60 x 60 km 2 avec une resolution de 10 m ou cornme le 
satellite militaire Hdltos (1995) doni la resolution serait de I m; 

♦ Satellites de t£ldd<ftection passive (& l’aide de radiometres) ou active (h 1’aide 
de radars) comme ERS-1 (1991). Celui-ci permet d'etudier revolution des 
zones agricoles, des forets, des calottes poiaires. IS peut mesurer la tempera- 
ture et le niveau de La surface des oceans, la hauteur des vagues, la vapeur 
d’eau atmosphdrique. Comme il est dotd d’instruments qui fonctionnent en 
micro- ondes (radiometre, radar) il observe me me la nun et Si travers une cou- 
verture nuageuse, voire des precipitations. 


1.5.2 Organisation des liaisons par satellites 

Les satellites artificiels sont les points centraux d'un reseau de liaisons qui s'ef- 
fectuent en micro-ondes. Les dldments essentiels en sont les antennes et les cir- 
cuits passifs (r6p£ tears) qUc l’on irouve tant au niveau des stations tern e tines 
que du satellite lui-mSme. Ces antennes et ces circuits passifs seront 6tudi£s dans 
le second volume de cet ouvrage, ainsi que le bilan de la liaison saidlite-Terre. 

a) Liaisons de telecommunications 

Le satellite doit permettre la liaison simultan£e entre plusieurs couples de sta- 
tions h la surface de la Terre (fig. 15). Le r£pdteur du satellite assure I’amplifica- 
tion et la r£g£n£ration des signaux. 


Figure IS. 
Organisation 
d’une liaison de 
telecommunications 
par satellite. 



La capacity d’un r6p&eur (1 000 votes tdldphoniques pour une largeur de bande 
de 36 MHz sur Intelsat ou Eutelsat) permet d’£couler le traftc entre plusieurs 
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couples de stations, k condition d’utiliser une technique d’accfcs multiple pour 
rdpartir : 

* en frequence, des liaisons se faisant simultanfment (Accfes Multiple par 
Repartition en Frequence, AMRF ; en anglais : Frequency Division Multiple 
Access , FDMA ) 

• dans le temps, des liaisons se faisant dans la meme bande de frequences (Acces 
Multiple par Repartition dans le Temps, AMRT ; en anglais : Time Division 
Multiple Access, TDMA). 

Notons aussi qu’une combinaison judicieuse de I’utilisation des deux types 
d’accfes (Acc&s Multiple par Repartition Cod£e en temps et en frequence. 
AMRC' ; en anglais : Code Division Multiple Access , CDMA ) permet d’ utiliser, 
au mieux, la capacity des rdpeleurs du satellite. 

Les antennes utilisdes sont des reflecteurs (vol. 2, chap. 13 « Les amennes k 
reflecteur ») aliments par un reseau de sources primaires. Leur rayonnement 
qui est k faisceaux multiples ou k faisceau conforme, permet de s’adapter au 
mieux au type de couverture qui doit etre assure. 


b) Liaisons de radiodiffusion (fig. 16 ) 

Les emissions k transmettre sont envoydes vers le satellite depuis la station 
d’ Emission T t . D’autres signaux de tel£mesure et de teldcommande sont 
envoy£s par une station de contrble operationnel. 


r6p6teur 



Figure 16. 
Organisation 
d'une liaison 
de radiodiffusion 
par satellite. 


Apres traitement (amplification et changement de frequence) par le ou les rep6- 
Leurs, les emissions destinies au grand public sont rayonnees vers la Terre par 
une antenne qui assure la couverture de la zone k desservir. Cette couverture 
peut etre obtenue soil par un faisceau k d^coupe circulaire ou elliptique, 
engendrd par une antenne k reflecteur alimente par une source primaire unique. 




Micro-ondes 


soil par un faisceau conform^, en e endre par une antenne a reilecteur alimente 
par un reseau de plusieurs sources primaires. 

Des bandes de frequences ont ete attribuees aux divers systemes de radiodiffu- 
sion. Chaque bande de frequence est partagee en un certain nombre de canaux, 
chaque canal diant rdservd a un programme de TV ou de radio FM. Par exemple, 
la bande 11,7-12,5 GHz a ete partagee en 20 canaux dmis en polarisation circu- 
laire gauche et 20 aulres en polarisation circulaire droite. Les frequences cen- 
trales de deux canaux eniis dans la meme polarisation sont sepnrees de 40 MHz 
environ et celles de deux canaux dmis en polarisations orlhogonales sont sepa- 
rees de 20 MHz environ. En Europe, chacun des 8 pays utiiisateurs de cette 
bande s’ est vu allouer 5 canaux. 

Le satellite d’un pays utilisateur (tel que TDF1 pour la France ou TVS AT pour 
rAllemagne) va done emettre ces 5 canaux sur sa zone de couverture. Ce satel- 
lite a 5 rdpdieurs qui amplifient chacun 1 canal. Un multiplexeur d’dmission 
permet de rassembler ces canaux, sans les melanger, pour les envoyer vers Pan- 
tenne d’dmission. 


1-6 Attribution des bandes 

DE FREQUENCES MICRO-ONDES 

A partir de IDO MHz (A^ = 3 m) 

Les principales attributions Idgalisees en France sont les suivantes : 

• la radiodiffusion FM (Bande II) de 87,5 & 108 MHz ; 

• la radionavigation pour 1’aviation civile : 1LS de 108 a 112 MHz et VOR de 
112 k 118 MHz ; 

• les radioamateurs de 144 k 148 MHz ; 

• la radiodiffusion TV (Bande III) et les radiocommunications avec les mobiles 
terreslies de 174 & 223 MHz ; 

• 3a radionavigation pour l’aviation civile : ELS de 328 k 335 MHz ; 

• la radiodiffusion TV (Bandes IV et V) de 470 k 830 MHz ; 

• les radiocommunications avec les mobiles terrestres (systerne GSM) de 890 a 
960 MHz ; 

• la radionavigation pour F aviation civile et les armees (DME, Tacan, Radar) de 
960 k 1 260 MHz et de 1 260 k l 350 MHz ; 

■ la radioastronomie de 1 400 k 1 427 MHz ; 

• les liaisons mobiles pour les reportages TV : 1 429-1 452 MHz. ! 460- 
1 484 MHz et 1 492-1 515 MHz ; 
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~ la radionavigation (systeme GPS) de 1 217 1237 MHz et de 1 565 H 

1 585 MHz ; 

• les telecommunications par satellite avec les mobiles (bateaux ou avions) via 
le systeme Inmarsat de 1 530 k 1 544 MHz (liaison descendante) et 1 626 a 
1 645 MHz (liaison montante) ; 

“ les radiocommunications avec les mobiles autour de 1 800 MHz ; 

• les faisceaux hertziens de 2 100 a 2 300 MHz ; 

• le chauffage industriel et domestique (fours & micro-ondes) a 2 450 MHz ; 

• la radionavigation pour Paeronautique de 2 700 k 2 900 MHz. 

Au-deSci de 3 GHz (/\. 0 = 10 cm) 

Les micro-ondes sont siinout utilisees pour les telecommunications par fais- 
ceaux hertziens et par satellites artificiels ainsi que pour Paviation civile. 

- Les principals bandes utilisees pour les faisceaux hertziens sont les 
suivantes : 3,8 a 4,2 GHz ; 4,4 a 4,99 GHz (armees) ; 5,4 h 7,1 GHz ; 7,4 2t 
7,9 GHz (armdes) ; 8,2 k 8,5 GHz ; 10,7 a 1 1,7 GHz ; 12,7 a 13,2 GHz ; 14,4 a 
15,35 GHz; 17,7 a 19,7 GHz. 

• Les principles bandes utilisees pour Paviation civile sont : 4,2 a 4,4 GHz 
(systemes d’altimdtrie); 5 k 5,1 GHz (MLS, microwave landing system) ; 5,35 a 
5,47 GHz (radars de bord). 

• Les principales bandes utilisees pour les liaisons par satellite (Region I) sont 

les suivantes : 

- de 3,4 a 4,2 et de 5,725 a 7,075 GHz pour les telecommunications civiles, 

- de 7,25 a 7,75 et de 7,9 a 8,4 GHz pour les telecommunications militaires, 

- de 10,7 a 11 ,7 GHz pour les telecommunications civiles et la radiodiffusion, 

- de 1 1,7 a 12,7 GHz et de 14 a 14,8 GHz pour la radiodiffusion, 

- de 17,3 k 19,7 GHz pour les telecommunications civiles. 

Comme on le remarque, certaines de ces bandes sont utilisees en partage avec 
les faisceaux hertziens, selon des conventions d’exploitation tres precises. 

Au-dela de 20 GHz (X 0 = 1,5 cm) 

Les bandes de frequences ne sont pas encore definitivement attributes. Des 
recherches sont en cours pour P utilisation de ces frequences, en dehors des raies 
d* absorption de la vapeur d'eau (vers les 22 GHz). 
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2 1 IVIODELISATION DE LA LIGNE 

2 „m> jjfflj fr jjf ■'* ft 

.1.1 Le modele 



Figure /> 

Ligne de longueur C. 
G, g£n£rateur ; 

Z^. impedance de 
charge. 


O 



t. 


Soil une ligne de transmission, de longueur €, alimentee h une exfremite par un 
generateur de tensions H.F. et fermee h 1 ‘autre extremiLe sur une impedance Z R 
(fig. 1). En haute frequence, du fait que la longueur de la ligne est, en general, 
grande devant la longueur d’onde X, il en resulte que la tension et le courant (ou 
les champs electrique et magn6tique, si les precedents concepts ne peuvent pas 
etre utilises) varient le long de la ligne. 
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Figure 2. 
Mod£lisation 
par un quadripole 
a. dc la ligne 
b. d'un tron^on de 
ligne de longueur 
unitd. 
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Pour faire 1* etude de ces phenom^nes, il convient d’ adopter une modelisation de 
la ligne. Le module utilisd est un r£seau (fig. 2) qui comporte : 

• en serie, une resistance R et une inductance L, pour repr^senter respectivement 
les pertes d’energie active et reactive dans les conducteurs de la ligne, 

• en parallfele, une conductance G et une capacity C pour representer les pertes 
d’dnergie active et reactive dans le di^lectrique de la ligne. 

En haute frequence, la difficult^ du problkme vient de ce qu’il est impossible - 
du moins des que la ligne riest pas de longueur tr&s faible devant X - de la 
moddiser par un seul quadripole (fig. 2a) que Ton pourrait considerer comme 
ferme & une extremite sur le gen£rateur et & l'autre sur la charge. 11 faut 
alors faire 1' approximation qui revieni & decomposer la ligne en une suite d’dle- 
ments identiques, P6I6ment unitd £tant pris tr&s petit devant X pour qu'on 
puisse le representer avec une erreur ndgligeable par le quadripole a constantes 
localisees de la figure 2b. R |. L,, C ( , C j represented respectivement La 
resistance, 1’ inductance, la conductance et la capacity rdparties de cet dl£ment 
unit£. 


2.1.2 Domain© de validite 

/?,, Cj, C | sont appelees les constantes ou paramfetres primaries de la ligne. 
Les seules lignes pour lesquelles il sera possible de les calculer sans difficult^, 
sont les Hgnes dites T.E.M. ou les notions de tension et courant gardent un sens. 
Sur ces lignes, en effet, les champs E et H se trouvent dans des plans perpendi- 
culaires aux conducteurs (d’oii l’appellation T.E.M. = Transversal Electric and 
Magnetic fields) et il est done possible d'en ddduire les tension et courant. Les 
lignes coaxiales, bifilaires et iriplaques en sont de bons exemples (voir chapitres 
1 , 8 et 9). 

Par centre, d£s que les champs ont une composante longitudinale (e’est-i-dire 
dans la direction des conducteurs), la notion de tension n’a plus de sens et les 
constantes primaries ne peuvent plus etre calcul£es direclement. C’est le cas 
pour les guides d’ondes metalliques ou dielectriques ainsi que pour les lignes 
microbandes, encore que, dans ce dernier cas, il soil possible de faire des 
approximations du type T.E.M. 


Propagation sur une ligne bn- haute frequence 


Par ailleurs, il est trds important de noter, des maintenant, que I’dtude qui sera 
faite dans ce chapitre et les suivants est specifique dans ses details, mais ndan- 
moins gdndrale dans ses conclusions. En effet, les Equations que nous dcrirons, 
les relations que nous etablirons en appliquant les concepts tension cl con rant au 
modele ddcrit au paragraphe 2.1.1, ne sont valables dans leur forme et dans le 
ddtail des calculs que pour les lignes de type TEM. Cependant, tout ce qui sera 
expose dans ces chapitres concemant la nature et les caracidrisliques des 
regimes de propagation, le diagramme de Smith, Ie probldme de 1’ adaptation, les 
regimes impulsionnels, est dgalement valablc pour d’autres types de lignes 
comme les guides d’ondes. 


2.1.3 liiteret de ce modele 

II provienl de ce que, & propos d’une etude particuliere aux lignes bifilaires et 
coaxiales h 1’aide des concepts tension-couranl et du modele (/?j, Z.j, G Cj), 
nous etablirons des resultats et expliquerons des phenomdnes que Ton pourrait 
trouver pour les guides d'ondes, par exemple, en utilisani les concepts de champ 
dlectnque et magnetique. 

II faut d’ailleurs noter que les lignes T.E.M. pourraient aussi Stre considerees et 
dtudiees comme des guides d’ondes dlectromagnetiques, les champs se propa- 
geant dans le dielectrique od les conducteurs sont plunges. Ce fut le point de vue 
des premiers theoriciens de la radio-dlectricite (Hertz et Poincard notamment). 
Malheureusemenl. l’expose de cette mdthode est assez ardu et peu explicite 
tandis que 1’ utilisation des concepts tension et courant permet, tout en restant 
correct, de donner un exposd simple et significatif. 


2.2 Equation de propagation 

Nous etudions une ligne de transmission, de longueur £, alimentee, a une extrd- 
mitd, par un generateur de tensions H.F. et fermee, h 1’ autre extrdmite, sur une 
impedance Z R (fig. 1). Pour les applications, l’origine des abscisses sera prise 
soil au gendrateur, soil h la charge, soit en un point de la ligne oh se trouve une 
discontinued h. etudier, Si 1'origine est au gendrateur (ft la charge), 1’axe des abs- 
cisses est oriente vers la charge (le generateur) afin qu’un point de la ligne ait 
toujours une abscisse positive. Pour ce chapitre, nous supposerons que Faxe est 
oriente du generateur vers la charge avec origine au gdnerateur. 

Nous aliens trailer le cas gdndral d’une ligne avec pertes. Pla^ons-nous en un 
point d* abscisse x par rapport ft 1’origine et raisonnons sur I ’element compris 
entre x et x + dx (fig. 3). Soient v(jc, t) et i(x, t) les valeurs complexes instanta- 
nees de la tension et du courant au point d’ abscisse x. 


:ntatios 


quaunpoiaire 
d’un tron^on de Iigne 
dc Inngucur dx. 


d’ecrire que les valeurs instanta- 
la tension r(x, 
dx J_ x 0 et du courant i(x, t ) sont le pro- 

. i ^ ^ duit des amplitudes complexes 

V(x) et /( x), qui ne dependent 
que de ia variable spatiaie x, par 
la fonction F(t) repr£sentant les 
variations dans le temps. En 
regime sinusoidal : F(t) = e JW/ ; nous avons done : 

v(x, 0 = V{x) e JW/ avec H(x) — V(x) 

/( x, f) = /(x) e avec l(x) = /( x) 

L(x) et I(x) sont les amplitudes rdelles ou modules. 

9 v (x) et cp { (x) sont les phases. 

Les valeurs insiantandes reelles son : 

r(x, l)=9t [v(x, r)] = V(x) cos [COt + <p v (x)] 
i(x, t) = 31 Li(x, t)] = I(x) cos [cot + <p,<x)] 

En notation reelle, les variables t et x sont liees dans la fonction cosinus et ne 
peuvent etre separees, C’est pourquoi il est plus interessant d’utiLiser la notation 
complexe dans laquelle la ddpendance temporelle F(f) = e J£0/ peut etre mise en 
facteur. 

La variation de tension dv quand on se ddpJLace de dx sur la Iigne est 6 gale h la 
somme : 

* de la variation de tension ™ R i dx / due d Ja resistance ; 

* de la variation de tension - L 5 dx (di/dt) due k I'inductance. 


Soit : 


n 

Le signe — provient 

4s ce qu’il s’agit 4e So it : 


La variation d’intensite de courant di quand on se d6place de dx sur la ligne est 
6gale h la somme : 

• du courant s’ecoulant par d£faut d'isolcment - C t dx v ; 

• du courant s’ecoulant par la capacite - C i dx (dv/dt), 


di r r dv ~ 

•— =- Oi V — Li 


.e 
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3 2 v 

dx 2 


d 2 V 


dv 


L l C l -f-(R l C l+ L,C ] ) — -R t G l v=0 
3/ dt 


( 3 ) 


d 2 i 


3 2 / 


a«: 


Lj C, G l +L l G j) — ~R { G) i_ -0 

3x 3r 5' 


( 4 ) 


Dans le cas ob le regime est sinusoidal, (1), (2). (3) el (4) devienneni 


3V 

ax 


dl 

dx 


= -(C, +jC, c o) v 


dx : 

3 2 / 


— (R I + j ^ I Co) (G i + j C J CO) Vf 


ax' 


= (/?! + j L, to) (G, +j C } to)/ 


( 5 ) 

( 6 ) 

( 7 ) 

( 8 ) 


Posons : 


Y= v ^i + j ^ i (0) (G, + j G, co) 


( 9 ) 


C’est une quantile complexe que Ton appelle la constanie de propagation el dont 
nous ferons 1’etude plus loin. (7) et (8) s’ecrivent done : 


d 2 v 2 
jT=y * 

dx 


(10a) 


3 2 / 2 


(10b) 


Ce soni les Equations de propagation de la tension et du courant le long de la 
ligne. 

(10a) et (10b) admettent des solutions de la forme : 


V0c) = V i e-V*+ V r ey* 

(11a) 

7(x) = / I e-^ + / r e^ 

(lib) 


Vj, I,, V r l r soot des constantes d' integration. II est evident d’apres (5) ou (6) 
qu'elles son! liees deux £ deux puisque l’on a en effel ; 


^, = _Kr = / 7? | +j /^ t CO 

lj L r \j Gj +j C\ co 


quantite qui est homogene 5 une impedance. 
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IB 

y el Z c .sont aussi 
appelis les para- 
mitres seeondaires 
de la /(gne. 


Posons : 



/?, +j L | co 
G, +j Cj to 


(13) 


quantile que 1’on appelle 1‘impedance caractdristique de la ligne et dont nous 
verrons plus card la signification et J'importance. 


2.3 Etude des solutions de liquation 

DE PROPAGATION 

V et / ayant la meme forme, il suffit de faire cette dtude uniquement pour V, par 
exeniple. 


2.3.1. Mise en evidence de la superposition 
de deux ondes 

Nous voyons, d’apres (9), que y est de la forme a + j[3. Done : 

v(x, t ) = V(x)e i*" =Vj e “ ^ e i(ov ” ^ e j(6V + pjr) (14) 

Cette expression est la somme de deux lermes : 

• Cun dont 1’amplitude diminue lorsque x augmente, c’est-2t-dire pour un ddpla- 
cement du gdndraleur vers le rdeepteur ; il caractdrise une onde incidente 
(indices /). 

• L’autre dont I’amplitude diminue lorsque x diminue, c’est-Jl-dire pour un 
deplacement du rdeepteur vers le gdndrateur ; il caractdrise une onde rdfldchie 
(indice r). Par consequent, la tension sur la ligne rdsulle de la superposition de 
deux ondes se propageant en sens contraire. Meme chose pour le courant. 


2.3.2. Caracteristiques de ces ondes 

Etudions le terme j/ f -(x. 0 = ¥ i e~ €u e-^ " ^ (15) 

Passons aux valeurs instantandes rdelles : Vj(x, t) = 271 [v^x, t)J 
Vj dtant complexe, nous dcrirons : V ; - = Vj. 

Done: v ( (x, t) = V i e ~ cos (cor + <J) - f3x) (16) 

Il s'agit d’une onde dont 1'amplitude diminue exponentiellement & mesure que. 
Ton se rapproche du rdeepteur. 
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En un point donne de la ligne, la tension esi une function sinusoidule du temps 
dont la periodicite dans le temps est la periode : 

2k 


T = — 


(17) 


to 


A un instant donne, la tension est une fonction smuxoidalc de 1‘abscisse x dont la 
periodicite dans 1'espace est la longueur d’onde : 


X = 


2k 


(IK) 


Enfin, cette onde se deplace vers les .r croissants avec la vitesse constante 
iy, = co (3, appelee « vitesse de phase ». II suffit en efi'et pour trouver la vitesse 
de 1’onde, d’ecrire que : cor 4- tp - flv = cte. 

Soil encore : to d/ — p dr = 0. 


D'ou r 


di _ co 


(19) 


L’ etude du terme v r (.r, /) = Y r e cu e^ ( °' + ^ vl metlrait de la mcme la^on en evi- 
dence une onde : 

■ dont I’amplitude diminue exponentiellcment a mesure que i'on se deplace vers 
le generateur, 

• de periodicite dans 1’espace = 2n:/p et clans le temps T — 2rt/co, 

• qui se deplace en sens inverse avec la mcme vitesse co/p. 

De telles ondes sont appelees des ondes progressives amonies. Leur superposi- 
lion donne naissance a un phenomene d’ondes semi-slationnaires, qui est le 
regime general de lonctionnement d'une ligne. Nous l'eiudterons en detail dans 
le prochain chapilre pour le cas d’une ligne sans perle et dans Ic chapitrc VI 
pour le cas d’une ligne avec pertes. 


23.3 Le para metre de propagation y 

Le parametre 7 apparatt comme un parameire de propagation dont ; 

* la partie reelle a est un parametre d’affaiblissement exprime en Nepers par 
mfetre ou en decibels par mfetre (1 dB = 0, 1 15 1 Np; ; 

* la. partie imaginaire P est un parametre dc phase exprime en radians par metre 
(1 radian = 57,30°). 

Dans fe cas particular des lignes sans perte (LSP) : R { - C t = 0 

— > a = 0. p = to V T l C, et Vp = -7^ - - 

V L i L 1 
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Micro-ondes 


Les ondes se propagent sans affaiblissement et I’on peut monlrerque Ieur vitesse 
dc propagation est egale a la vitesse de propagation des ondes electromagne- 
tiques dans le dieiectrique dont est constituee la ligne. 

Nous allons maintenant etudier les expressions de la tension, du courunt et de 
I'impedance cn un point d'une ligne dc transmission dc longueur time tout 
d’abord dans le cas general cl ensuite dans quelques cas particuliers. 


2.4 


Expressions de la tension, 

DU COURANT ET DE L # IM PE DANCE 


Lc quantiles connucs sonl y 0 . y ct 7. c . Nous voulons culculer V(x) et /(a) en 
function dc ccs quantites dans lc cas ou la ligne est term i nee sur une charge 
quelccmque. D'apres ( 1 1 a) ct (Mb) : 


V, 


V, + V r = Z,(/,-0) 




V_i-V_r 

z; 


A partir de ces relations, nous obienons : 

y. o + Z, L o 




y r = 


Yo-^'-o 


, lo Xo 

2 + 2 Z,. 


u Vo 


2 Z ( . 


( 20 ) 

( 21 ) 

( 22 ) 

(23) 


fcn portanl ces valours dans ( 1 1 a) e( ( 1 1 b). nous obtenons : 


y (A ) = V 0 eh y.v - Z c Lq sh yA 

(24) 

y ( , 

/(A) = / 0 chyA- z shyA 

(25) 

Z () - Z L . th y.x 

ZW = Z, 

(26) 

Z { .~Z 0 thy.r 



Dans le cas des lignes sans perle, les relations (24), (25) et (26) s’ecrivent : 

V(,v) = Y 0 cos pit - j Z ( . I 0 sin p.v 


(27) 
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/(x)-/ 0 cos (iv-j 


Z, 


sin (it 


Ax) = Z r 


Z ( , - j Z 4 ig [iv 
Z ( -J Z ( ) Ig [iv 


(28) 

(29) 


Enfin, il peut etre imeressani de connaTtre la valcur de 1’ impedance d’entree A) 
en fonction de 1’impedance dc charge Z H . D’apres (26) : 


Z 0 = Z. 


Z R + Z r th yt 
1 zJ+Z R ih'yi' 


(30) 


Dans le cas des lignes sans pertes : 


Z„ = Z. 


Zr+_ 

K+lz*ie. W 


(31) 


2 5 Cas particulier ; ligne terminee 

par Z R — Z c - Ondes progressives 

Si Z R = Z c . il vient d’apres (SO) ; Z (> = 

II apparaii done que I’ impedance d’enlree de la ligne esl Z c . Tout se passe 
comme si le gendrateur ctait directement I'ermtf sur Z ( .. D’uprfis (26) nous voyons 
que dans ces conditions : 

Z(.0 - V. c (32) 


En tout point de la ligne, 1’impedance est done I’impedunce earaclcristique. 
Com me : 


V , = lo 

Z Q + Z ( . 
2 

li = 

u 

0 

'■*?) 

It 

s 

>1 

*0 “ z t . 

lr = 

In 

f. 

2 

2 



il en resuite que : 

Xi = Xo ; Y, = 0 et l, = l 0 et !_ r = 0 
d’ou : V(x) = V 0 e“ 7 '' 


(33) 

(34) 


et : 


L(x) - / n e ^ Y x 


(35) 


Lorsqu’une ligne est termini* sur son impedance caract£ristique, il n’y a pas 
d’onde r^fldchie. Le regime qui s’6tablit sur cette ligne est appelfi regime 
d’ ondes progressives. 
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■ Passons aux valeurs insiantan£es complexes : 

v(x. /) = V u e- a ‘ e j ( “' P Al 

(M) 

z(A, /) = / 0 e‘ a, eJ ( “ / -P l) 

137) 


Nous relrouvons dans ces expressions' les caraeieristiques d une onde progres- 
sive. deja signalees au puragraphe 2.3.2 « Caract^ristiques de ces ondes » ; 

• (’amplitude decroTl exponeniiellemeiu lorsque x augmente ; 

• la phase se deplaee avec une vilesse « de phase » co, [3. 

Notons cri outre que v et / sont en phase dans lc temps et dans I'espace : dome 
toute la puissance tran.sport^e par une onde progressive Test sous forme de puis- 
sance active. Ce regime d'ondes progressives est le regime de fonctionnemeni 
d’une ligne ie plus favorable pour le transport de 1’energie. 


■ Avec un millivolunetre H.R qui mesure direclement la valeur efficace de la 
tension appliquee, ce soni les vuleurs efllcaces de la tension H.F. sur la ligne que 
l’on obtient : 

p = e ax ( 38 ) 

Cl / « - 

On observe done lorsqu'on deplace la sonde de inesure vers les i > 0 : 

• une tension d’ampliiude constanie si !a ligne est sans perte. 

• une tension d'amplilude decroissanl exponemidlement si la ligne a des penes 
U"»g. 4). 

Vk 


Figure 4. 
DeeroissaiiL-i.* 
exponcniiellc de la 
tension, le l«n« d’une 
ligne a penes. 




V, 



*i 


x 2 


IVIethode de mesure 
de a 

En.v, : V, =/re- ai i 
En x 2 :V 2 = Kc~ tx ^~ 

V, 


V, 


,aU'2-t|J 


V, 


In = cx (At — A | ) 


o 


■**' X 



Propagation sur une ugne en- haute frequence 


2.6 



V| 

a Np/m x 2 -x l V 2 


( 39 ) 


Cas particuuer : UGNE en court-circuit 

OU EN CIRCUIT OUVERT 

4*..- ™ 4 ... ? : * j i i ' ... .... .* 
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• Si (3( = (2/i + i) k/2 c’est-a-dire si L = (2 n + 1 ) X U : 



(59) 


Done la ligne X 4 est un inverseur d’ impedance : 

• si Z K esl rdaclif, le sera aussi mais do signe coniraire ; 

- si Z R est une resistance, 7 {i sera aussi une resistance plus grande ou plus petite 
que Z L selon que esl plus petit ou plus grand que Z L .. 


Cm Dicfttes 
S/Zn= Z o = 0 et' 

siZ R = O t 2 0 = -i.<fr*4 


Une application de ce demier rcsultat est que I'on se sen d'une ligne X/4 court- 
circuilde coniine isolateur H.F, puisque son impedance d'entrde est alors infinie. 


® Si (3^ = nit c’cst-ii-dire si £ = nit/2 : 

Z 0 = Z R (60) 

Une ligne demi-onde a une impedance d’entree egale h son impedance de 
charge. Ceci est utilise pour raniener en un endroit donne une impedance egale ft 
une impedance de charge (antenne par excmple) sur laqueile on no peut nas laire 
directement des mesures. 


Bffil .nV J “ ■ » 

• Une ligne n ' est X/4 * 
ou X/2 que pour une 
frequence. Ce sont 
done des disposttifs d 
iris faible largeur de 
bande. ; J 

ikJ>« «taJ 


2-8 La VITESSE DE GPOUPE 

Nous avons vu au paragraphe 2.5 qu’une onde progressive de pulsation 03 se 
propage avec une vitesse = co/p. appclde vitesse de phase : 

u(a, f) = V 0 e " av e 3 (6 i) 

En fait, les ondes qui se propagent sur !es lignes de telecommunications ne sont 
jamais monochromatiques. Ellcs sont modulees par des signaux reprcseniant les 
informations a transmettre et cos ondes modules occupent une bande de frequence 
utile d’eleridue 2 Af autour d’une frequence centrak /q : 2 Af- (Jq + Af) - (/ 0 - Af). 


2,8.1 Cas de deux frequences discretes 

Considdrons, d’abord, deux ondes sinusoYdales de pulsations to 0 + Aco et co^ - 
Act) pour lesquelles les vuleurs du paninidtrc dc phase sont fi 0 + AP cl (3 q - Ap : 

v(.jt, /) = V 0 e m [ e ( l( % + - <Po + ^ + e jl ( % - Aw >' - <P 0 - A P UI ] 

v(.t, t) = 2V 0 t~ a * cos (rAco - xAP) e _ P(F ,) (62) 

Cette expression represente une onde sinusoidal? de pulsation £% - onde por- 
teuse e J!t V ~ fV- ! - dont {’amplitude, qui est modulee a la pulsation Aco, a pour 




• si, par contre, nous concentrons notre attention sur les ondes porteuses (en 
traits pleins) qui se trouvent h Fintdrieur de chacun de ces groupes, nous 

ie phase propre or/p 


Aux nteuds indiquds par A 1 et A 2 , v et i (et, par consequent, les champs E et H) 
sent nuls. II semble done impossible que l’dnergie dlectromagnetique soil trans- 
feree dans Tune ou F autre direction h travers ces points. L’dnergie emxnagasinde 
dans le paquet eompris entre Aj et A 2 , doit se deplacer avee la meme vitesse que 
l’enveloppe : Atn/Ap. La vitesse de groupe appara.it done comme la vitesse de 
propagation de i’energie. 


2.3.2 Cas d'un spectre conti nu de frequence 


quence centrale / 0 . 

to 0 - Aco S uj ^ o) 0 + Aw c=> p 0 - A (3 S P = p 0 + Ap 





vitesse de groupe ne garde pas dans route eerie bande la valeur constante resul- 
tant de la relation ci-dessus. 


I|kI [iffiKk'l Uiilliir 1 1 H t* tlill | [|] i[wl[l9 nil LMlHiilM- 


La variation de v (/) a des consequences que nous aliens etudier maintenant sur 
la quality de la transmission. 



Figure 6 
Diagranime <o(P) 
permettant de 
determiner la vitesse 
de phase et la vitesse 
de groupe. 


Figure 7. 
Diagramme (n([3) 
dans le cas particulier 
d’une ligne T.E.M. 


Lorsque cette courbe 
j n’est pas droite, et u 

M y sent diffdrentes 1’une de 
// s' 1' autre et leurs valeurs 

fy^ varient avec la frequence. 

~ Cornrne la vitesse de 

yy • groupe est la vitesse de 

^y yf • propagation des diverses 

yy ; composantes constituant 

y^^y j le spectre de frequences 

y''^ j de Fonde modulee, cela 

• signifie que le temps de 

: ► P propagation de ces com- 
posantes sur une lon- 
gueur de ligne (. donnee, ne sera pas la meine. II en rdsultera des distorsions du 
signal que represente ce spectre de frequences. Ce phdnomene, tres genant en 
telecommunications, est appeie la dispersion d’une ligne. 

w a Pour une ligne T.E.M. 

(fig. 7), nous demontrons 
/ que la vitesse de propaga- 
y' [ion est inddpendante de 

ligne TEM ^^y j a frequence lorsque les 

V p = V g = C te pertes sont nulles, faibles 

ou minimisees (chap. 2, 
§ 2.3 « Etude des solu- 
y/ tions de 1‘equation de 

propagation » et chap. 6, 
// § 6.1 « Etude de la 

yS constante de propagation 

P et de Fimperiance carac- 

teristique ») : 




v n = 

p yrre, 

De teiles lignes sont done exemptes de dispersion et v p = v g V /. Nous verrons 
qu’il n’en est pas de meme pour les guides d’ondes. 


2.8.4 Temps de propagation de groupe 

Pour une ligne de longueur £, le temps de propagation de groupe x g est lie a la 
vitesse de gToupe v , par : 


8 V , 


( 69 ) 
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Lorsqu’il y a de la dispersion 


(“Pmir a "g a ‘V™, 


=> = 


^*’Pm 


( Vm (O. 


Pour que toutes les composam.es du spectre de frequences du signal transmis 
arrivenc en phase, il faut done des disposin' fs correcteurs du temps de propaga- 
tion de groupe : ce sent des fibres introduisanl des retards At variables, tels que : 

T g CO + AT(/) = cteV/ (70) 

Lorsque e’est une impulsion qui se propage, soient et (v ) m les vitesses 

extremes du spectre de frequences que 1’on Lransmet. 

aT=( Vm- ( V = *7rr-7iV- (71) 

* M * m [<V m <VmJ 

A T est appele I’elargissement d’ impulsion pour une longueur t. Dans les tech- 
niques de transmission nuinerique, ce temps doit rcster inferieur & l’intervalle de 
temps separant deux impulsions successives. C’est lui qui limite le debit nume- 
rique d’une liaison pour une transmission sur tine longueur l. 


Si (zJ M - (T ) m - 

10z£jf ntr l.krrt.'Je 

d4bit vumtrique thio- 
■' - « • 
none maximum .sera 


de 100 Mbit/km, soit 
(100/ h) Mbit pour 

To km. Il'l J 


& EXESRGSCE 2.1 

( Puragraphe 2.2 - Equation de propagation) 

Ddmontrer la relation (12) : —)L r ll r =’Z' C 

V# 7 EXERCICE 2.2 

( Puragraphe 2.2 - Equation de propagation ) 

Les parametres primaires d’une ligne tel6pho- 
nique d’abonne "(frequences vocales de l’ordre 
de 1 kHz) sont les suivants : 

=7 - 10“ 3 ft/m L, =3,1 • l(T 6 H/m 
G, = 3,8 ■ 10“* S/m C, = 5,8 • 10” 12 F/m 

1) A la fi£quence de 1 kHz, calculer : 

R i + j L l co sous la forme p, e jq>1 . 

+ j C] to sous la forme p 2 e J<j b. 

2) En diduire Z c = R + jX et y — (x + jj3. 

V & EXERCICE 23 

( Paragraphe 2.3 - Etude ties solutions 
de / ‘equation de propagation) 

Meme ligne telephonique qu'a L’exercice 2.2. 

1) A I, kHz, calculer la longueur d’onde et la 
vitesse de propagation. 

2) Cette ligne est suppos^e sans perte. A I kHz, 
calculer la vitesse de propagation et (3, 


'X# 7 EXERCICE 2.4 

‘ (Paragraphe 2.4 - Expression de la tension, 
du courant et de V impedance) 

Un g^ndrateur de force dlectromntrice 100 volts, 
d’ impedance interne Zq = 50 12 alimente une 
ligne d’imp^dance caract6ristique Z c = 100 fl 
sur Laquelle la longueur d’onde X= 1,5 m. Cette 
ligne qui a une longueur i — 10 m, est ferm6e 
sur une impedance Z R inconnue. L’imp&lance 
ramende a l’entrde de la ligne (interface ligne- 
gen6rateur) est Zq = (125 -j 120) Q. 

1) Calculer les amplitudes complexes de La ten- 
sion et du courant / n , h Tentr6e de la 
ligne. 

2) Calculer les amplitudes complexes de la ten- 
sion V R et du courant f R , h rextr^mitd de la 
ligne. 

3) En deduire Z R el verifier la valeur ainsi 
trouvee par un cakul direct <x partir de Zq. 

■'<£% EXERCICE 2.5 

( Paragraphe 2.5 — Ondes progressives) 

Les parametres secondaires d’une ligne de lon- 
gueur € = 100 m sont les suivants : 

Z c = 800-j 200 Qery = 0,00775 +j 2,55 (m _1 ). 

Cette ligne est fermde sur une impedance 
et elle est aiiment£e par un gen6rateur 
dont les caract£ristiques sont / = 100 MHz, 
E ~ 100 volts et Zq = 75 Q.. 
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on V 0 

Fentree de la ligne. 

2) En ddduire le courant [ R et la tension V R sur 
la charge. 

3) Quelle est la puissance moyenne active 
absorbee par l’impedance de charge Z R ? 


EXERCSCE 2.6 


h Fentree d'un tuner done {’impedance est de 

75 n, 

1) Determiner Fimpddance caract^ristique 
d’une ligne d’adaptation X/4. 

2) On veut effectuer cette adaptation en deux 
fois en utilisant deux lignes X/4 en serie, 
sachant que Fimpedance interm^diaire est 
de ISO Q. Quelle sera 1* impedance caractd- 
ristique de ces deux lignes ? 


en circuit ouvert : (Zq)^ = 1 070 e J . 

I Calculer les paramfetres secondaires de la 
ligne : Z c eiy = a + jfi. 

) Deduire des resultats prdeddents les valeurs 
des paramfetres primaires de la ligne L,, 






Chapitre 3 


Etiade fi#5 la reflexion 
a I'exftremiite 
d une limne 


3-1 Equations correspondant 

AUX NOUVELLES HYPOTHESES 

Au contraire des hypotheses qui avaient dtd prises au chapitre precedent, nous 
supposerons que ies valours connues sent la tension ei le courant en bout de 
ligne, cote charge. 



Figure 1. 

Ligne de longueur € 
(origins de 1‘axe 
des x & !a charge), 

C, gdndrateur, 
z* impedance de 
charge. 


Soit une ligne de longueur £, d’impddance caractdristique Z c , alimentee par un 
gendrateur de f.e.m. instantanee e = Eq cos itil et de frequence/, terminee sur une 
impedance (fig. 1). Nous avons vu que I’etat dleclrique en un point quel- 
conque d’une telle ligne resultait de la superposition d’une onde incidente et 
d’une onde refldchie sur le rdeepteur. Au chapitre 2, nous nous d lions placds 





pour I’eiude du phenomena dans le cas ob 1’origine dtait prise au gdndrateur et 
l’axe des abscisses orientd du gemdrateur vers le rdcepteur. Puisque, dans ce cha- 
pitre, nous allons dtudier le phdnomdne de rdflexion a l’extrdmitd de la ligne, il 
vaut mieux prendre l’origine au rdcepteur ec orienter l’axe des abscisses du 
rdcepteur vers le gendrateur. 

Pour savolr comment sont modifides les relations dcrites au chapitxe prdcddent, 
il suffit de remarquer que la variation de x, notde prdcddemment + dx . est main- 
tenant - dx. Dans ces conditions, les relations (5) et (6) deviennent : 

dV 

'— = (/?! +j^i to)/ (la) 

dx 


= (G I+ jC lW )V 


Nous aurons toujours 


9 2 1 2 , 

3? m * 1 


■ |(4t 11 ■ 


LvlVl a*11 


V (x) = ^ e Yx + Y r z~ yx (3a) 

L{x) = Li e yx + L r e~ yx (3b) 

A partir de (la), (lb), (3a) et (3b), on ddmontre que Ton a toujours : 

_ ■■ - z c 

ii i r 

Soient V R et L R les tension et courant au rdcepteur. Nous avons ici : 

V R + Z r I R 

V/= "- £ (4a) 

V R -Z c f R 

V r - 2 (4b) 

Les expressions de la tension, du courant et de l’impddance en un point quel- 
conque de la ligne s’dcrivenldonc maintenant : 

H*) = V. r ch yx + Z c l R sh yx (5) 

Vr 

l(x) = I_ R chyx i — sh yx (6) 


Z{x) = Z c 


Z R + Z c thyx 
Z c + Z R th yx 


(7) 


Etude de la reflexion A l'ektremite d'une ligne 


3L2 Coefficient de reflexion 

Le coefficient de reflexion en un point d’abscisse x quelconque est defini 
comme le rapport de P amplitude de 1’onde nlfldchie b. (’amplitude de Tonde 
incidente en ce point : 


V r e~yx 



EW = - 

. r 

£ 

1 

u 

II 

(8) 


V iC y x SLi 

V r Vr-z c l k Z R -Z t . 


Comme - V - V R +Z v l R ^ Z r + Z l 

Zn — Z r 

il vient : F(x) - — e~ 2 y x 

Zr + Z c 

(9) 

Pour x = 0, e’est-a-dire sur le r6cepteur, nous obtenons : 


_ Zr-Zc 

-* Z fi + Z c 

(10) 


.11 y a deux valeurs pardculierement interessantes du module du coefficient de 
reflexion. Ce soni F^ = 0 et T# = 1. 

• La premiere valeur se produit lorsque Z R = Z c . II n‘y a alors pas d’onde r££16- 
chie et nous avons : 

V(x) = Yi e yx et l(x) = /, 

Dans ce cas, il s’dtablit sur la ligne un regime d’ondes progressives qui a 616 
6tudi6 au chapitre precedent. 

• La deuxidme valeur se produit dans les trois cas suivants : 

z* = 0 ; z« = “ : |Z*-Z,| = 1Z R + Z C | 

Dans chacun de ces cas, i] s’dtablit sur la ligne un regime d’ondes station- 
naires pures. Nous n’en ferons l’etude d6taillee que dans le cas de la ligne 
court-circuitde, en supposant qu’il s’agit d*une ligne sans pertes afin que les 
caracterisdques du regime d’ondes stationnaines ne soient pas masqu£es par 
des effets dus aux pertes. 


3.3 Cas particulier ou T r = 1 

Regime b'ondes stationnaires 

33.1 Ligne en court-circuit 

Puisque Z R = 0, = - 1 et V R ~ 0. Done : 

Y(x) = Z c l R sh pc 


( 11 ) 



conxtamment en quadrature dans le temps et dans Vespace. La puissance trans- 


ports sera done purement reactive. Autrement dit, il n'y a pas de transmission 


d'energie active. Ce sont la les caracteristiques d’un regime d’ondes stationnaires. 


m Recherchons la periodicite des variations de la tension et du courant dans le 
temps et dans Pespace, d’apr&s les relations (17) et (18) : 

• Si nous prenons x comme variable : 

i est nul pour ; {ix = (2k + I) Tt/2 x = (2k + 1) X/4 
i est max ou min pour ; [3 jc = A: tc => jc = k X/2. 

La figure 2a reprdsente ces variations. Nous y voyons que deux points ou / est 
nul sont distants de X/2, deux minima ou deux maxima sont distants de X. II 
apparalt done pour / une pdriodicitd dans Pespace de X. 

• Si nous prenons t comme variable : 

i est nul pour : (tot + <f>) = (2k + 1) n/2 => t = (2k + 1) T/4 - tfi/tu 
i est max ou min pour : (££>/ + $) = & => t = k 7/2 ~ty/us 

Les variations de i en J\t ) sont representees sur la figure 2c ; nous y voyons 
que deux instants ou i est nul sont s^pares par 7/2 et que deux minima ou 
deux maxima sont separds par T. II en r^sulte que i a une periodic it£ dans le 
temps de T. 
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Microcodes 


Remarque 

Avec les appareils de 
mesure hahiiuels — 
mill ivolt mitre HF 

oh indicat eur d’ondes 
stationnaires (voir 
§ 3.5 « Me sure. t de 
tensions sur une 
ligne ») - la periodi- 
cite pile l 'on obser\-e 
esi A/ 2, puistjue ces 
appareils mesurenl 
des valeurs efficaces. 


II Pour la tension (fig, 2b ei 2d) les phenomenes sont idcmiques, rnais : 

• A un instanL donne, v est nul uux endroits oil i est max ou min el reciproque- 
ment. 

* A im enriroit donne, v est nul aux instants ou i est inax ou min et reeiproque- 
menl. 

11 ne taut pas oublier qtie, lots des mesures, ce sont les valours effi cnees lie la 
tension et du courani qui sont uccessibles, c’est-a-dire V(x) \ 2 el /( x) x 2. 

Or : 

V(x) = Z L . I K | sin p.v I (19a) 

/(a) = !p\ eos p,v| (1%) 


Les valeurs absolues de sin p.v et de cos p.v expliquent !e fait que Ton observe 
une periodicity tie X 2 ei non de X. 


b) Variations de I'impedance d'entree d'une ligne en court-circuit 

Puisque Z(,v) - j Z ( . tg (Iv, les variations de f impedance d’emree d'une ligne en 
court-circuit sont les memos que celles de (g p.v. C’est pourquoi nous a\ons 
rep re sente ces variations en fonction de p.v sur la figure 3. 


Figure 3. 
Variations de la 
Ig Pa- r si tg, (iv > 0. 
Z„ est inductive ; 

si tg pr < 0, 
Z ( , est capacitive. 



• Pour 0 < Px < 7t/2, Z t , est inductive. Une iigne court-circuitee de longueur 
comprise entre 0 et X/4 est equivalence A une inducrance. 

• Pour Px = n/2, 7. ( , = Une ligne court-circuitee de longueur X 4 est equiva- 
lence a un circuit resonnant parall&le a !a resonance. 


Etude de la r(flexion A l'extre'mit( d'une ligne 


1 


* Poor tc{ 2 < fix < k, Z e est capacitive. Une ligne court-circuitee de longueur 
comprise entre X/4 et X/2 est equivalente a une capacitance. 

• Pour pj: = 7t, Z e — 0. Une ligne court-circuitee de longueur X/2 est dqui valente 
& un circuit rdsonnant serie h la resonance. 

Le stub constiiue une application directe de ces proprietes. Le stub est un Ele- 
ment de ligne court-circuitee, de longueur variable. II sert a rdaliser une impe- 
dance d’entree variable simplement en agissant sur sa longueur. Le stub X/4 est 
utilise comme isolateur (propri&e dej& vue au 2.7). 


3.3.2 Ligne en circuit ouvert 


Puisque Z R = = 1 et l R ~ 0. Done : 


V(x) = ch yjc 

Vn 

I(x) = — sh yx 

(20) 

(21) 

g 

II 

■£ * 

(22) 

Dans le cas des lignes sans pertes, nous avons : 

V(x) ~ V R cos (Lr 
(V R \ 

/(•*) = j sin fU 

l ^ 

(23) 

(24) 

N 

X, 

II 

1 

£> N 

(25) 

Comme au paragraphe 3.3.1 « Ligne en court-circuit », pas so ns aux vaieurs phy- 
siques reelles : 

v(x, t) = $l [V(x) e-^] 
i(x,i) = 3l[l Wei*] 

Sort : 

! 

v(jc, t) = V R sin px + — | cos (to/ + 4>) 


(26) 

Vr ( n ] 

i( jc, f) = — - sin fix cos oy + 4> + - 
z < V 

(27) 

v(x, t) et i(x, i) 6tant ici constamment en quadrature, nous observerons sur la 
ligne un regime d'ondes stationnaires. La seule difference avec le cas de la ligne 
en court-circuit e'est que les variations de la tension et du eourant sont iei les 
memes, dans le temps et dans I’espace, que celles observees au paragraphe 3.3.1 
« Ligne cn court -circuit » respectivement pour le eourant et la tension. 



Micro-ondes 


Quant aux variations de 1’impe dance d’ entree, elies sont les memes que cedes de 
cotg pix et les valeurs de Z(x)/Z c sont exactemem inverses de cedes du cas pre- 
cedent. 


33.2 ligne termirsee sur une reactance 

j x R - z c 


Dans ce cas 


Dans les cas ou Z est reel 


Zr — j Xr et E 
1/? = 


* J x* + z c 

Z C _ J X R 


z c +jx. 


R 


V R est done de 3a forme e J< ^. Nous avons : 


1 et ij) = Arg = 7 r- 2 arctan 


V? 


(28) 


Nous pouvons dcrire, d’apres les expressions (3a) et (3b) : 


Vtx) = F,e^ (1 + e J* e " ^ x ] (29) 

l(x)=l'C yx [ l-e^e -2 **] (30) 

Et, dans le cas des lignes sans pertes ; 

V(x) = F,. e J^ [1 + e J <* - 2P - V> 1 (31) 

/(x) = / , e [ 1 - e J(< ^ " 2 P JC) ] (32) 


* Pour $ - 2|lr — 2 Jen, la tension est max et le cou rani est nuS. 

• Pour (J) -2f3.t = (21- +■ 1 ) 7t, le courant est max et la tension est nulle. 

La variation de la tension et du courant est done la meme que dans le cas d’une 
ligne en court-circuit ou en circuit ouvert, rnais les maxima et les minima nuls 
sont tous decales d’une longueur identique dependant de la valeur de la charge. 


3.4 Cas general des lignes A coefficient 

DE REFLEXION QUELCONQUE 

De la definition du coefficient de reflexion en un point quelconque d'une ligne 
donnee au paragraphe 3.1 « Equations correspond ant aux nouvelles hypotheses », 
il resulte que les formules fondamentales (3a) et (3b) peuvent s’ecrire ; 

V(x) = V, e yx 1 1 * r R c~ 2yx ] 

l(x) = L i ey x [l-L R e- 2yx ] 


(33) 

(34) 


-Etude de la reflexion A l'extr£mite d'une ljgne 


Z(x) = Z c 


i + e~ 2 y* 

i-e s =- 2y ' 


Dans le cas des lignes sans perte et en tenant compte du fait que E# = V ^ : 

V(x) = Yj e® x [1 + e->« - 2 ^] (36) 

/(x) = Z J e- j ^[L-r >? e j(<> - 2 f k) ] (37) 


ze*)=z c 


1 + r c^- 2 ^ 

A 

I_ r 

A 


Interessons-nous aux valeurs efficaces (que Ton observe avec les appareils de 
mesures). II suffit pour les avoir de prendre le module des amplitudes complexes 
et de diviser par J 2 . 

V(x) = —t= e 1 + r„ e J ^ - 2 ^> | (39) 

v 2 ] 


i( X )=‘ e }px i _ r R - 2 ^> | 

v 2 


Z(x) = Z c 


l + r^e-ito -2 ^ 
1 -r p e*' 2 W 

A 


Etudions les variations des expressions (36) & (38) et (39) k (41). 


a) Pour <}> - 2fix = 2krt 
• La tension est maximale 


Em -Vid+ry OU Ifo 


Le courant est minimal 


L" impedance est maximale : 


JJL] 

1,aj 


< l+ v 


-r fi ) ou / n ,= 7 f d-r A ) 


Z M ~ Z c 


\+r R 

i-r D 


b) Pour 4> - 2 fix = (2k + 1) tt 
* La tension est minimale : 

v m = v.ii\-rj 


V m ny 0 ry 







£tude de la reflexion A l'extr£mit£ d'une L1GNE 


• La tension oscille entre V u et V m , 

• Le c our ant oscille entre Ad et / m . 

• L* impedance oscille entre 

Ces variations se font avec une pdriodicite de X/2, la tension et le courant dtant 
en quadrature. Si i’on considere, par exemple, Ies variations de la tension, nous 
pouvons decomposer ce regime en la superposition : 

• d*un regime d’ondes progressives d’amplitude ; 

• aun regime d’ondes stationnaires d’amplitude variant de 

On peut done parler de regime semi-stationnaire avec comme cas particuliers ; 

• si r* = i le regime d’ondes stationnaires (O.S.) pures ; 

• si = 0 le regime d’ondes progressives (O.P.) pures. 


3.43 Rapport d'ondes stationnaires 


La quantity V' M /V m = I M / 7 m = p est appelde le Rapport d’Ondes Stationnaires 
ou R . O . S . ; en anglais : Volmge Standing Waves Ratio ou LS. VJ.R. Elle est liee 
au module du coefficient de reflexion de la charge par : 


P- 


l + r * 


(49) 


Comme 1, la valeur de p est comprise entre 1 et l’infini. 

Lorsque p est voisin de 1, on peut dire que le rdgime qui est dtabli sur la ligne 
etudiee est proche du regime d’ondes progressives. Dds que p vaut quelques 
unites, e’est qu’il y a une desadaptation ligne-charge assez sdrieuse. Enfin, des 
valeurs de p supdrieures & 10 caracterisent un regime qui se rapproche du regime 
d’ondes stationnaires. 

Le R.O.S. est parfois appele T.O.S. (Taux d’Ondes Stationnaires) ce qui n’est 
pas une appellation tres judicieuse pour une quantile qui n’est pas comprise 
entre 0 et 1 . 


Notons enfin deux importantes relations : 





— n 7 

(50) 

/ 

~ P Z C 

-m 



v 

— rn 

r 


(51) 


P 



Comme, en g^ndral, Z c est rdelle, Z M et Z m sont rdelles ; nous pouvons done 
dnoncer ce rdsultat trfes important : 


Micro-ondes 


Lorsqu’urte ligne d' impedance caractdrisiique rielle est fermee sur une impe- 
dance quelconque , it y a deux points de celle ligne oil r impedance est rdelie : ce 
son! les points ou la tension est maxiniale et minimale. La valeur de Vimpidauce 
en ces points est egale au produit et au quotient de 1' impedance caractdristique 
pur le R.O.S. 


3-5 Mesures de tensions sur one ligne 
3.5.1 La ligne de mesures 

C’est r Element indispensable pour que l*on puisse effectuer des mesures sur une 
ligne. Elle se compose (fig. 5) : 

■ d’un tron?on de ligne, identique a la ligne que 1'on veut eludier, k la surface 
duquel une fente longitudinale a ete usinde sur une longueur d’au moins une 
longueur d’onde ; 

* d’un chariot que i’on peut ddplacer avec grande precision le long de ce 
tron^on de ligne fendue ; 

• d’une sonde tres fine portde par le chariot et qui peut pdndtrer par la fente k 
l’interieur de la ligne k etudier. 

La sonde jouant le r6!e d'antenne pour le champ dlectrique sera done sensible & 
la tension sur la ligne k 1’endroit ou elle se trouve. Cette tension pourra £tre 
mesuree k 1‘aide d’un millivoltmdtre (VHF ou UHF selon la frequence & laquelle 
fonctionne cette ligne) qui en donnera la valeur efficace. Mais les millivolt- 
metres sent trds couteux dans ces gamines de frequences et n’existent pas en 
hyperfrequences. Aussi prdfere-t-on associer k la sonde un appareillage de 
mesure plus simple, valable de la HF aux hyperfrdquences, 1’indicateur d’ondes 
stationnaires. 


Figure S. 
Ligne de mesures k 
fente longitudinale. 


f f f t 


1 

I 




* 




3.5.2 lndicateur d'ondes stationnaires 

II est conslitue, selon le schema equivalent de la figure 6 : 

® d’un cristal detecteur choisi pour la gamme de frequences utilisdes ; 
• d’une capacity C qui peut parfois se reduire k la capacite parasite ; 






Soit v = A cos <£>l la tension appliquee au cristal dejtecteur par 1' intermedia ire de 
la sonde (cette tension est directement proponionnelle b la tension sur 1a ligne b 
l’endroit oCi se trouve la sonde). Si v est dans les limites convenables - precisdes 
par les constructeurs pour chaque type de cristal — le courant qu’il d£livre est de 
la forme : / = a, v + a 2 v 2 + temies d’ordre sup^rieur neglfgeables. 

Soit : / = a t (A cos OtV) + a 2 (A cos 0>r)^ 

a 2 A l a 2 A 7 

i = a^A cos oj/ + — ~ — cos 2 ay h - — 


Les composantes alternatives sont court-circuitOes par la capacity. Seule parvient 
au mi 1 1 i ampererne tre la composante continue qui est proportionnelle au carr6 de 
1’ amplitude de la tension appliquee au cristal. 

Le milliamp&remetre donnera done une indication proportionnelle au carre de 
1’ amplitude de la tension HF sur la ligne ; on dit que la diode est £ detection 
quadratique. 



a A m (dB) I'aU^nuation d’un attenuateur calibrd de precision pour que le courant 
ddtect<5 soit i 0 . En un minimum de tension V m , 1’ attenuateur devra etre regld & 
A m (dB) pour que le courant detecte soit toujours egal & i G ; nous avons : 



Micro-ondes 




D’ou : P -10 20 (53) 

L’intdret de cette methode est que la determination du R.O.S. reste precise, 
me me si le courant detecte par la diode n’est plus exactement proportionnel au 
earre de la tension sur la ligne, ce qui peut se produire avec une diode vieillis- 
sante ou endo»nmag£e. 


3-6 Mesure de l'impedance de charge 
d'une ligne 

3.6.1 Principe de Sa mesure 

II resutle de la relation (10) que : 

1 +L 

Zr= Z cT^t- (54) 


|Blm f ^ 'in V m " 1 1 , |>iM 

l* fait que $ so it 
Mfini ,a 2krr pris. 
impliqiie que la rela- 
tu,n (56) peuKtre 
utiltkie avec ri’im- 

ft 1 . : 1 v ! ;; ? ,* < , * 

porte quel minimum 
de tension. Nous 
savons, en effet que 
deux minima de’tentj 
sion sont sdparts par 
nX/2. Par consequent 
2pn%j2 = 2nJt : quel 
'que soil le minimum 
de tension choisi, la 
valeur de ty sera la 
mime d. 2kxprds± 


Le calcul de 1* impedance de charge d’une ligne d’impddance caractdristique Z c 
connue ndcessite done la determination du coefficient de reflexion de la charge : 


r 


R 


T r e 


jfl> 


Cela peut se faire & partir de la configuration de la tension le long de la Hgne. 
Nous avons vu, en effet, que : 


i +n 


R 


i -r 


R 


Done, aprex avoir mesure le R.O.S., on pourra calculer : 



(55) 


D’autre part, la position d’un minimum de tension est definie, £ partir de la 
charge par : 4> - 2pn ni = (2 k+ 1) n. 

Done, la mesure dejc m permettra de trouver h 2kn pres : 

4) = 2(ir m + JC (56) 


3.8.2 Technique de mesure 

La mesure du R.O.S. decoule directement de ce qui a ete expose au paragrapbe 

3.5.2 « Indicateur d’ondes stationnaires ». La mesure de est aisee lorsqu’il est 
possible de connaitre avec precision la distance entre la charge et l’un des 
minima de tension sur la ligne. 


IzTUDE DE LA REFLEXION A L'EXTRiMfTiz D'UNE LIGNE 



Figure 7. 

Cas oil 1’origine de 
1’axe des abscisses 
ne coincide pas 
avec 1’ impedance 
de charge. 


Mais, dans certains cas, la graduation portee par la (igne de mesure ne donne pas 
la distance du point oil se trouve la sonde a la charge : soit que cette graduation 
rt’ait pas ct<5 posilionnee de telle sorte que son zero coincide avec rextremitd de 
la Ligne de mesure ou Ton place les charges i mesurer, soit que la charge n’ait 
pas ins6ree en bout de ligne mais plus loin (fig. 7). 

La m£thode de mesure de jc m sera alors la suivante (fig. 8a ei 8b) : 

a) Placer la charge dtudide et pointer sur la ligne de mesure la position x x d*un 
minimum de tension. 

b) Remplacer la charge par un court-circuit et pointer la position x 2 d’un 
minimum nul de tension. Nous savons dans ce cas que :x 2 = n X/2. 

c) jr ra sera enfin determine par ; 


x m= x i-*2 +n 2 


ce qui donnera toujours & 2bi pres : 

4> = 2J5(jcj - Jt 2 ) + rt 


Z fl charge 




court 

circuit 


Figure 8. 

Position 
d’un minimum 
de tension sur 
La Jigne termin£e ; 

a. par la charge h 
mesurer, 

b. par un court-circuit. 






nstiques suiv antes ; 

Z c - 500 Q ; ct = 0 ; p = 2,856 rad/m. 

L'impe dance de charge est : 

z R -i ooo + j i ooo a. 

Le courant dans cette charge est : 

l R = 0,0341 e”-i 45 - l66 ° A. 

1) Calculer la tension V e et le courant l e h 
1’ entree de la ligne (x = €). 

2) En d£duire Z e et, pour verifier le rdsultat, 
calculer Z e par la formule de transformation 
des impedances. 

3) Puissance active transport £e par la ligne. 


EXERCICE 3.3 

( Paragraph e 3.2 - Coefficient de reflexion) 

1) Expnmer le module et I’ argument du coeffi- 
cient de reflexion d’une impedance reactive 
pure : Z R = j (X R > 0 nu < 0) chargeunt 
une ligne d’imp6dance caracteristique Z c 
r6elle. 

2) Application au cas ou Z c = 75 Cl et : 

a) Z R = j 100 Q (charge inductive), 

b) Z R = - j 50 Cl (charge capacitive). 


EXERGICE 3.2 


(Paragraphes 3.1 et 3.2 - Coefficient de reflexion) 

Une ligne d' impedance caractdristique Z c — 75 Q. 
est terminee par une impedance de charge 
Z R = 125 + j 100 a 


EXEROCE 3.-4 


(Paragraphes 3.2 el 3.4 ~ Cas gdndral des lignes 
d coefficient de reflexion quelconque) 


50 Cl alimente une antenne dont l’imp^dance 
d'entr6e est de 300 Cl. Les penes sont de 
0,3 dB/m et la longueur d’onde de 0,3 1 25 m. 




Etude de la r£> 


1) Calculer a (Np/ra) et P (rad/m). 

2) A une distance f = 1 m de 1’antenne, deter- 
miner : 

a) le coefficient de reflexion, 

b) 1’ impedance. 


EXERCSCE 3.5 

(Paragraphs 3.4 - Cas general des lignes 

x jo - J _ „ jun : f ... .. t 


’UrzHimR}] 


Une ligne d’ impedance caract£ristique Z c = 5 0 D 
est fermee sur une impedance Z R - 1 L5 + j 75 Cl, 
A la frequence utilise, le pauametre de phase 
P = 3,307 rad/m. 

1) Calculer F/j et le R.O.S. 

2) Determiner Z M- et tes positions x M et x m 
des premiers maxima et minima de tension & 
partir de la charge. 


(Paragraphe 3.4 - Cas general des lignes 
a coefficient de reflexion quelconque) 

Soit une ligne sans perte transport ant une puis- 
sance active de 100 W. Z c = 100 Q ; R.O.S. : 
p = 2. 

Calculer les valeurs efficaces, maximales et 
minimales, de la tension et du courant : 

^nv ^M* An* 

W EXERCICE 3.7 


( Paragraphe 3-6 - Mesure de l 'impedance de 
charge d 'une ligne ) 

Meme 6nonc6 que pour 1’exercice 3.6, On sail, 
de plus, que le i cr minimum de tension est & 
0,75 m de la charge et que X = 10 m. 

1) Calculer F/f et Z R . 

2) Calculer I R et V R en modules. 




Chapitre 4 


jDlag^amms ds 



4.1 Int£r£t 

Nous avons vu. au chapitre precedent, qu'il y avait une relation simple (fomnile 
35) entre le coefficient de reflexion P(a1 = £ R c~ 2yi et (’impedance 7,{x) en un 
point d'une ligne : 

! + r (a) 

Zu) = 2 v- (I) 

] -r(A-) 


Dans le cas particulier oO 1’on se place sue l‘ impedance de charge : 




Zn — Z,. . 




(2) 


En raisortnanl en impedances reduites qui sont le quotient de I ‘impedance Z 
par Pimpedanec caract£ristique Z r , nous avons : 

I + 1(A) 


et 


_ ,+E « 

i - r 
i-k 


(4) 


II esi done possible de calculer Zr d’apres le coefficient de reflexion r* = P* e J<p : 
■ la determination de P^ resulte de la mesure du R.O.S. d’apres : 



( 6 ) 


Figure la. 
Representation 
de re*) dans le plan 
complexe 
en coordonn£es 
polaires ; 

CW - e J f 




• ce!!e de (p nfsulte du pointage d’un minimum de tension d'aprfes : 

tp = 2(k m + 71 

De meme, il est possible de cafculer z(jc) d'aprfes le coefficient de reflexion 
t(x) = E# e “ ‘ 2rfJc . Mais ces calculs sont longs. Le diagramme de Smith est un 
abaque d’ impedances qui permet, connaiss&nt C de determiner z et inversement. 


4.2 Principe et construction 

DU DIAGRAMME 


La valeur du coefficient de reflexion est, dans le cas general : 

z(x)~ 1 


E« = 


zW+1 


Nous savons que : EC*) = E# e _ 2y *. 

Dans le cas des lignes sans perte : F{jc) = V K e J (< P _ 
En posant ; V = (p - 2(\x 


la relation (7) peut s’dcrire : 


r * 


e jv = 


z- 1 

Z + 1 


(7) 


(8) 

(9) 


4.2.1 Representation de 

Nous pouvons en faire deux representations dans le plan complexe. 


a) En coordonnees polaires (fig. la) 



Dans ce cas, les points 
repr&sentatifs des diffdrentes 
valeurs du coefficient de 
reflexion sont determines de 
fa^on unique & partir d’un 
point O de rfKrence et d'un 
axe Ox de rdfdrence par : 

* leur rayon vecteur qui 
est proportionnel h 

* leur position angulaire 
qui reprdsente \\i. 


Comme dans tous les cas un cercle de rayon unltd comprendra toutes les 

valeurs possibles de 1’impedance. 


DtAGRAMME DE SMITH 5 


b) En coordonnees 
cartesiennes (fig. 1b) 


A Imaginaires 




m M 


- ► Rdels 

P 


Figure lb. 
Representation 
de £ (jt) dans Ie plan 
complexe 
en coordonnees 
cartesiennes : 

LM =p+jq ■ 


Cela est rendu possible puisque : 

r R& w=p+M (io) 

Dans ce cas, il suffit de rapporter le plan aux deux axes reel et imaginaire. Un 
point representatif M est alors reperd de fa^on unique par : 

• son abscisse complexe p qui est la projection de M sur l’axe des rdels : 

p-r R cos\\/ (ti) 

• son ordonnee complexe q qui est la projection de M sur l’axe des imaginaires : 

<? = r w siny (12) 

c) Compatibilite des deux representations de e 

Dans la mesure oO 1’origine et I'unite de longueur choisies sont les memes que 
dans la representation precedente et si, en outre, l’axe des rdels coincide avec 
l’axe Ox, les points reprdsentatifs obtenus en coordonnees cartesiennes et en 
coordonnees polaires sont confondus. 


4.2.2 Representation de z = r + jx 

Le coefficient de reflexion est connu (determine par les mesures). Nous venons 
d’en indiquer quelles en sont les deux representations ; il s’agit maintenant de 
trouver V impedance correspondante. Autrement dit, connaissant p et q, deter- 
miner ret jc. Pour cela, nous allons utiliser la relation : 


P+ fc = 


(r- I) jar 
(r + 1) + jje 


( 13 ) 


ddduite de (9) et (10) et qui lie le couple de valeurs (p, q) au couple (r, x). En 
egalant parties reelles et parties imaginaires, nous obtenons deux equations h 
deux inconnues r et x. 


Micro-ondes 


■ Eliminons x enlre ces deux Equations ; il vient : 



(14) 


Si p et q sont connus, il est possible de determiner r par cette relation. 

Mats on pent remarquer que, sous cette forme, cette relation definit des cercles de 
rayon I /(I + rj. centres au point du plan romplexe p = r/(I + t), q = 0. Ce sont 


Ct 



- Diagramme de Smith 


l 


■ Eliminons r entre les deux Equations ; ii vient : 


(P-I ) 2 



' n 

1 Ml 

+ 


■b) 


Si p et q sont connus, il est possible de determiner x par cette relation. 


(15) 


Mats, on peut remnrquer, comme precedtmment. que cent relation clefmU des 
cercles de rayon Ifx centres au point du plan complexe p = /, q - l/x. Ce sont 
done des cercles centres sur un axe mene par p = 1, parallelemenr a / 'axe imagi- 
ne! re, Us foment un faisceau dont le point fixe est p = /, q = 0. Par consequent, 
en prenant x com me para met re, il est possible de tracer un abaque oil, a chaque 
valeurde x, correspond un cercle (fig. 2). 


Cas particuljers de ce faisceau de cercles ax - cte. 

• x- 0 — * Cercle de centre (p = 1, q = «>) de rayon R = «*>. C’esl 1’axe hori- 

zontal. 

* x = w — y Cercle de centre (p — 1 , q — 0) de rayon R = 0. C’est un cercle point. 

Les deux faisceciux de cercles ainsi definis ont un point fixe commun (p — 1, 
q = 0) et ils sons orthogonaux. Leur ensemble forme le diagramme de Smith ires 
utilise dans la pratique. 


■pajisthe'casi bn p^tr' 
O qux. <.6,\ 
alors'que dans le pre- 
mier cast > 0 ■ t 


4-3 Propri£t£s du diagramme 

4.3.1 Positionnement d'un point 

• Si Fan connait r* et \j/, le point representatif (fig. 3) est A 1’ intersection du 
cercle ayant pour Centre le centre du diagramme et pour rayon r* (se rappeler 
que pour le grand cercle du diagramme. r K = 1) avec la droite faisant F angle 
\y avec [’axe horizontal des r6ets (resistances), y etant compte cornme sur le 
cercle uigonometrique. 

• Si 1’on connait r el x, il suffit de positionner ce point par interpolation avec les 
faisceaux h r = cte et x = cte tracds sur le diagramme. 

Dans Fun et V autre cas, on voit eombien il est aise de passer de r R e J ^ & r + jx 

ou rdciproquement. 


4.3.2 Lieu des points representatifs des ds verses 
impedances de la ligne (fig. 3) 

D’apris la formule (7), les variations sur la ligne de 1’ impedance rdduite et du 
coefficient de rdflexion sont lides. Cornme, sur le diagramme de Smith, un point 
represents z(x) et r(x), rechercher le lieu de z(x) lorsque x varie revient au meme 
que de rechercher le lieu de £(x). 


Micro-ondes 


Figure 3. 
Positionnement 
d’un point sur ]e 



DlAGhAMME DE SMITH 


* le point correspondant au maxima esl entre 1 et «> — > p , 

• le point correspondant au minima est entre 0 et 1 — > j/p. 


433 Diagramme d'admittance 


Nous avons place z = r + }x (r, resistance, x reactance) et nous voulons trouver 
y = g + j b (g, conductance, b, susceptance). 11 suffit pour cela de remarquer que ; 


1 + I^e-W 
l-T^e-W 


(19) 


1 +r J? e j v 


( 20 ) 


On passe d’une formule h. 1* autre en ajoutant tt a y. 

Done, le diagramme d’admittance se deduira du diagramme d’impedance par 
une sym^trie par rapport au centre. II suffira pour representer une admittance de 
prendre le symetrique de r + jx. 



43.4 Changememt de base 


Base Z c : 


BaseZ;: 



= r+)X 



( 21 ) 

( 22 ) 


43.5 Echelles marginales (fig. 4) 

Une echelle donne les longueurs de ligne divisees par A. pour les deplaeements : 

• vers le generateur (en tournant dans le sens trigonometrique inverse) ; 

« vers la charge (en tournant dans ie sens trigonometrique direct). 

Une autre dchclle donne directement les angles de dephasage par rapport a 1’ori- 
gine de 0 & + 180°. 

En dessous du diagramme de Smith, on trouve sou vent, sous le Litre Radially 
Scaded Parameters, des echelles qui ont une utilite pratique. Nous allons donner 
la signification des principales en renvoyant le lecteur, pour les autres, aux 
ouv rages specialises (voir reference bibliographique 28). 






— — Diagramme de Smith 

1 . Une dchelie marquee S.W.R. et une autre marquee Reflection coefficient don- 
nent respectivement les valeurs du R.O.S, et du coefficient de reflexion d’une 
charge correspond ant h un rayon vecteur OP. 

2. L'echelle Return loss in dB donne le rapport, calculi en dB, entre la puis- 
sance arrivant sur un plan de ddsadaptation d’une iigne ou sur une charge et la 
puissance rdfiechie sur ce plan ou sur cette charge. La valeur de ce rapport est 
exprimde en fonciion du coefficient de reflexion P sur ce plan ou sur cette 
charge par ; - 10 log F . 

3. L’dchelle Reflected Loss in dB donne le rapport, calculi en dB, entre la puis- 
sance arrivant sur un plan de ddsadaptation cl’ une ligne ou sur une charge, et 
la puissance transmise au-deiil de ce plan ou de cette charge. La valeur de ce 
rapport est exprirnee en fonction de P par - 1 0 log ( 1 - P 2 ). 


4.4 Determination de l'impedance 

DE CHARGE D'UNE UGNE 

Nous avons explique au chapitre 3.6 comment on pouvait determiner 1’ impe- 
dance de charge une ligne par le calcul en connaissant le R.O.S. et la posi- 
tion d’un minimum de tension sur la ligne. Nous aliens voir que Ton peut 
trouver Zr, plus simplement et beaucoup plus rapidement & I'aide du diagramme 
de South (fig. 5). 

D’abord, il faut tracer le cercle h R.O.S. = cte sur lequel se ireuve l’impedance 
recherchde. Pour cela il suffit de reperer sur l’axe horizontal & droite. le point M 

mi-re*; nnndanr sn R O .9 pr nar lenriel nassp w cerrlp 


Ensuite, il suffit de constater que le point N, diametraiement oppose qui reprd- 
sente rknpddance minimale de la ligne, represenle aussi un minimum de ten- 
sion. 

Soil, enfin x m la distance mesuree entre ce minimum de tension et la charge. En 
toumant & partir de N, vers la change, de x^JX nous obtenons le point P repre- 
sentatif de l’impddance recherchee. 

Une petite difficult^ survient lorsque la distance x m doit gtre mesurde indirecte- 
ment d’aprds : x m ■=* (jt 1 -xf)- + h X/2. ' ■ 


.•X no iM 'Ml kf I* ^ 1 1 iVd> 1 1 (4 wiT 


* si x 2 se trduve entre ^ et le plan de la dharge, la rotation de j Xp- x 2 ]A sur le 
diagramme doit bien gtre effectuee vers la charge ^ _ 





EXEKCICE 4.1 




ffkftirt} j lif yjj/Hdl l 


d'un point el Die gramme d’ admittance) 

1) Sur une iigne sans perte d’impddance carac 
t^ristique Z c = 50 Q, une imj 
un coefficient de' reflexion F 
En utilisant I'abaque de Smi 
le R.O.S. p, Pimpedance Zg 


1) Rapport d‘ondes stationnaires p et coeffi- 
cient de reflexion F s . 




3) Position des maxima, et minima de tension 




Micro-ondes 



EXERCICE 4.6 

{Paragraphe 4.3 — Proprietes du dia gramme, 
de Smith) 

Deux tronqons de ligne sent mis en paraliele : 

• l’un de Z c - 50 fi, charge par une impe- 
dance Z| '= 50 — j 75 O, de longueur 

= 10 cm (X, = 30 cm) ; 

* 1’ autre de Z c = 75 £1, charge par une impe- 
dance Z 2 - (100 + j 75) f2, de longueur 
i 2 = 6 cm (A 2 = 20 cm). 

Calculer Tadmittance Y‘ e ramenee entre les 
points oil ces deux tron^ons de ligne sont mis 
en paralldle, sachant que la ligne b laquelle its 
se raccordent a une Z c = 50 D.. 


& EXERCICE 4.7 

{Pa rag raphe 4.4 - Determination dt V impedance 
de charge d'une ligne) 

Soit une ligne sans perte der longueur t = 145 cm 
sur laquelle X = 100 cm. Cette ligne est ter- 


minee par une impedance inconnue Z R . On 
mesure un R.O.S. egal a 2,7 et la position du 
premier minimum de tension & partiode la 
charge est x m - 34,8 cm. 

Determiner en valeurs reduites : 

1) L’ impedance de la charge. 

2) L’ impedance d’ entree de la ligne. 

& EXERCICE 4.3 

(Paragraphe 4.4 - Determination de P impedance 
de charge d'une ligne) 

Une ligne sans perte d’ impedance caracteris- 
Lique Z c = 50 O est chargee par une impedance 
inconnue Z R . On mesure un R.O.S. egal b. 5 et 
une longueur d’onde X = 50 cm. 

1) Lorsqu’on court-circuite la ligne, un mini- 
mum de tension se dC place de 5,25 cm vers 
la charge ; determiner la valeur de Z R . 

2) De combien et dans quel .sens se. serait 
dephted un minimum si Z R avait ete rem- 
ptacee par un circuit ouvert ? 


Chapitre 5 

Les disposififs 
d'adapfafioEi 


S-1 Le PROBLEME DE l'adaptation 



Figure 1. Generuteur, 
ligne et rCcepteur, 

Figure 2. 

Schema equivalent 


Le probkme k plus general est schematise sur la figure l . 

Nous avons : 

• Un gCnCrateur de force electromotrice e = E F(t), d’impCdance interne com- 
plexe Z c - 

• Une ligne d" impedance caractCristique reelle Z c . 

• Un rCcepteur (ou charge) d' impedance complexe Z R . 

II s‘agit de transmettre, par 1’ intermedia ire de cette ligne, le maximum de puis- 
sance du genCrateur vers le rCcepteur. 

Le probkme se pose, et se rCsout, C deux niveaux : au niveau du generates et au 

niveau du rCcepteur. II faut, en effet. que : 

• d’une part, Se gcnerateur prnsse transmettre a la ligne le maximum de puis- 
sance (puissance disponible). 

• d' autre pan, le rdcepteur re^oive de la ligne le plus possible de cette puis- 
sance. 
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Conditions d'adapwion 


5.2,1 Condition d'adaptation du generateur 

Soit Z e = R e + j X e I’impedance d’entree de la ligne. Cela veut dire que tom 
se passe comme si le generateur 6tait fcrm£ sur Z e (fig. 2). Calculons quelle 
est la puissance active P fournie par le g^ndrateur, d’impddance interne 
Z c — R g + j X c , & La ligne. Soient V e et l e les amplitudes des complexes de la 
tension et du courant a I’entrde de la ligne : 



ILfqudra done 
\ utilisqr un dispositif 
Id-adaptation qui 
■ trans/orme l‘impi~ 
i dance d'entrie de la 
]ligne en^Q 




Finalement : 




Z=£z 


IJfaudra done 
[placer entre la ligne 
\et le rSeepteur un dis- 
\ positif d ’adaptation 
•qui transforme l'im ~ 
]pddsmce de charge 
Z R de la ligne en Z e 


5.2.2 Condition d'adaptation du recepteur 

Le rdeepteur est adapte & la ligne lorsque = 0, puisqu’alors il n’y a pas d’onde 
reflechie ; nous sorrunes en regime d*ondes progressives et la puissance trans- 
mise par la ligne est uniquement de la puissance active. La condition = 0 est 
realisee lorsque : 


m) 



Les dispositifs d' adaptation SHK -yMI 


5.2.3 Synthese de ces conditions 

Nous venons de demontrer que, pour adapter le genera teur d’ impedance interne 
Z G , au recepteur d’ impedance lorsqu’ils sont reJids par une ligne d’impe- 
dance caract6ristique Z c , i! dtait necessaire d’utiliser deux dispositifs d’adapta- 
tion (fig. 3) : 



Figure 3. 

Principe de 
I’ adaptation du 
recepteur h La Ligne 
(disposiuf A | ) et de La 
ligne au generateur 
(dispositif A 2 ). 


* l’un /lj, a 1’interface ligne-recepteur, qui doit transformer l’imp^dance Z R de 
ia charge en une impedance Z c . Notons que, dans ces conditions. I’impedance 
d’ entree de la ligne est ; Z e = Z c \ 

* 1’autre A 2 , % l’interface ltgne-generateur, qui doit transformer 1’impedance 

Z e = Z c tn? G . 

Dans le cas particulier oil I’impddance interne du generateur Z c est reelle, i! 
SUfftt d’avoir Z c - Z c pour que I’adaptation soit realisee du c6l& du generateur. 
Les g^nerateurs commercialisms ont, en gmndral, des impedances internes de 
50 ou 75 Q, voire 300 LL 

En revanche, les dispositifs & 1’dtat solide utilises dans les circuits integres ou 
semi-intdgres pour micro-ondes presentent des impedances d’ entree complexes 
et il est done necessaire d’utiliser un dispositif d’ adaptation pour realiser la 

condition Z e - Z C • 

Les dispositifs d’adaptation que nous allons etudier maintenant sont de divers 
types : 

* adaptateurs par ligne quart d’onde ; 

* adaptateurs a l’aide d’un ou deux « stubs » qui sont des trongrons de ligne 
court-circuit£s ; 

* adaptateurs par reseau d' impedances et tnon^on de ligne. 


5.3 Adaptation par ligne quart d'onde 

Considerons un element de Ligne de longueur X/4, d' impedance caracteristique 
Z' c ferm6 sur une imp&Lance Z s (fig. 4). Nous avons vu qu’il ramfene h son entrde 
une impedance : 





Micro-ondes 


Figure 4. 
Ligne quart d’onde. 


( 9 ) 

Une telle ligne peut servir 
d’adaptateur puisqu’elle 
permet d’effectuer une trans- 
formation d’impedances. En 
particulier, dans le cas qui 
nous intdresse, nous avons : 
= et = Zr 

d'oQ: Z^ = JZ^ (10) 


5.3.1 Cas d'une impedance de charge Z R reelle 

Dans ce cas, r adaptation sera realisee en utilisant une ligne X/4 d'impednnce 
caracteristique reelle Z' c = S JZ R Z C . Seu! le tron^on Xj 4 travaille en regime 
d’ondes semi-stationnaires ; le reste de la ligne esl parcouru par des ondes pro- 
gressives. 



5.3.2 Cas d'une impedance de c hcirc^e ^ 
complexe 


Dans ce cas, si la ligne X/4 est fermee sur Z R , son impddance caracteristique 
devra etre complexe. Pour avoir Z’ reelle, il faudrait que la sortie de la ligne X/4 
se trouve en un endroit de la ligne ou P impedance est rdelle, c’est-^-dire : 

• Soil en un maximum de tension, situe & une distance x M de la charge, ou Pirn- 
pedance est maximale Z M = pZ t .. 

Dans ce cas : 

z; un 


* Soit en un minimum de tension, situ6 £ une distance x m de la charge, ou Pim- 
ped ance est minimale Z m = Zj p. 


Dans ce cas : 



( 12 ) 


Afin d 1 avoir Z' c reel, une autre possibilile est de placer la sortie de la ligne X/4 
directement sur la charge, et de compenser la partie imaginaire de Pimpedance 
de charge en mettant en parallele sur celle-ci un tronfon de ligne coim-circuite 
dont 1’ impedance esl imaginaire pure. 
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5.3.3 Adaptation a large bande passante 

Les disposi ti fs d'adaplation que nous venons d'cLudier ne son! valables qu’a (a 
frequence pour jaquelle la longueur de la ligne esl egale a X 4 : ce sonl done des 
disposilifs d’adaplation i) bande Strode, Pour oblenir une adaptation a large 
bande, on peur fraciionner I’aduptaiion en un certain n ombre de tron^ons X 4 
(fig. 5) lets que les impedances d’entree success! ves de ees dillerents Lronqons 
soient : Z r > ?. 2 > Z, > Z N . el pour n tronynji.s : Z r > Z„ > ... > Z, > Z /f . 



Figure 5. 
Adaptation a large 
bande. 


A la limite, on pourrait montrer qu'i! existe une possihilite d’adaptation utilisant 
des t rontons de ligne dont 1 ’impedance caracteristique vurierait de fa^on 
continue : le profil ideal sera it exponcmiel et la lurgeur de bande importante. 
C’esl le cas dcs iignes non -uni formes. 


5.4 Adaptation A l'aide d'un stub 

Un stub est un trongon de ligne eourl-circuiie de longueur v que Ton hranehe en 
derivation sur la ligne principale a une distance d de la charge (fig, 6). Son impe- 
dance d’entree eiani : 

Ik 

A.v)=jZ,.tg v (13) 

nous voyons qu’il est equivalent a une reactance clout on peul lain: varier Ic 
signe et la grandeur en faisant varier sa longueur. 


D'ailleurs, on pourrait aussi bien utiliser un element localise, capacilif ou 
indued f, p(ac£ en derivation sur une ligne. 

Les quantiles connues sonl ; Z w , Z el X ; les inconnues sonl : d el v Nous alluns 
rai sonne r : 

• en admittances parce que nous avons des elements disposes cn purallele, 

• en valours reduiies pour pouvoir les placer sur le diagramme dc Smith. 


Pour la charge : 



v*> = 


Z* 


— fig + j 


-R ~ 


Cl 


(14) 




Figure 6. 
a un stub. 



Nous allons calculer suecessiveinent les admittances aux divers endroits 
ligne : 


* Dans le plan de charge : yR~^R + i^N 

• Dans un plan situe a la distance d - £ , c'est-a-dire juste avant le stub : 

v H + j tg fi (d - £) 
vW-d- — — 

1 +J»lg [}('/-£) 

Puisque £ est pris aussi petit que Ton veut : 

y(d ■) - VR + - lg ^ + 3 b ~- — * t£ — 

1+j v^tgpJ 1 -/^tgpcZ + j .^tg fid 

I A*# + J tfVf + •£ P^)| k 1 - k R tg fid) - j g H tg (W| 

v(J-e) = ' - • — 1 — i - T — 

( 1 — kg tg fW)~ + gg tg" fid 

Cette expression pout s'ecrire sous la tonne : 

y(d-£)~g [d-g)+jb(d- £) 


* Dans un plan situe a Ui distance d + E, c‘est-a-dire juste apres le stub ; 

V (</+£) = V (d-E)+ y (s)-}*{d-E)+ j [b {d - e) - cmg pij 


de la 

07 ) 

( 18 ) 

( 19 ) 

( 20 ) 

( 21 ) 
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Les d/spositifs d j adaptation 


On deduit de cette condition les deux equations qui vont t'ournir les deux incon- 
nues d ei s : 


ffl 


g(d-e) = 1 


g k (] H-tg 2 (JJ) 

(' - Ve £ g 2 P^ 


(23) 


C’est une equation du second degre en tg fk/ qui foumit deux solutions : d et d' & 
\/2 prds. 


^ L/l , n b R + (l -g^-b R )lg^d-b R tg- 

© £>(d-e) = cotgp\ -> — - = eoLgps (24) 

(1 -Mgfk/T + gj? tg“(W 


D’apres cette relation, nous voyons qu'aux deux valeurs d et correspondent 
les deux valeurs s et 

II y a done deux couples de solutions ; (d, s) et (d' , s'). On choisit celui qui cor- 
respond £ la plus faible valeur de d afin que le tron?on de ligne qui ne fonc- 
lionne pas en ondes progressives soit le plus reduit possible. 


5.5 Adaptation a l'aide de deux stubs 

Comme precedemmenr, nous raisonnerons en admittances et en valeurs reduites. 



Donnees : Zr, Z c > P, et d 2 . 

Inconnues : s, et s 2 . 

Nous allons calculer successivement les diverses admittances de la iigne. 
* ala distance 0 : y k = g R + j b R 


Figure 7. 

Adaptation £ I’aide 
de deux stubs. 


( 25 ) 
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y#+jtgpWi -e) 

• a la distance ( d , - e) : v (d, - e) = - — ; - — — ( 26 ) 

' 1 +J»<‘gp(^i -e) 

Nous pouvons 6crire ( puisque e est pris aussi petit que Ton vein : 

y K + jtg(W, 

via i — f) = ----- 

Pour la suite, nous poserons : 

y(d ] ~E) = g(d l -e)+jb(d l -e) 

• a la distance (r/ r + £) : y (d ] + £) = y (d^ - £) + y (s j) 

y(d l + e)=g(r/, - e)+j [b (J, -e)-cotg P^,] 

y(d\ +e) + J tg 

• h la distance d- £ : y (d - e) = — 

L + j y (d x + e) tg p ^ 2 

— > Dans cette expression. I'inconnue est s t ; nous ecrirons : 

v (d - e) = g (d - e) + j b (d - e) 

• a la distance (d + £) : v (d + £) = y (d - e) + y (s 2 ) 

y (d + £) = g (d - e) + j \b (d - £) - cotg (k 2 ] 

— > Dans cette expression, les inconnues sont Aj et 52- 

Pour que 1’adaptalion soil realisge & partir de la distance d + £, il faul que 
y (d + £) = 1 + j O. D'oij les conditions : 

© g (d-t) = l (35) 

L’ exploitation de cette relation fournit une Equation du second degre en cotg Pa, 
a partir de laquelle on calcule, si son determinant est > 0, deux solutions s”j 
et s\\ 

© b (d - £) = cotg P ^'2 (36) 

C’est une equation du premier degre en cotg pi' 2 . Done, aux deux valeurs 5, et 
a", de a‘j correspondent les deux valeurs s 2 et s 2 de s 2 - 

Ilya done, dans ce oas Igalemenl, deux couples de solutions : 

(s\,s 2 ) et (jcJ\ X 2 ) 


(27) 

(28) 

(29) 

(30) 

(31) 

(32) 

(33) 

(34) 


5-6 Utilisation du diagkamme de Smith 

La recherche des inconnues dans les adaptations a un et k deux stubs est bien 
simplifide si Ton utilise le diagramme de Smith. 


Les dispositifs d' adaptation 


5.6.1 Adaptation a un stub (fig. 8) 



Figure 8, 

• Adaptation a un stub. 

Point 1 : Z( = 2+jl ? 5 Pointer y(j) = — j 1,3- — > s/X= 0,104 

Point 2: y 2 = 0,32 - j 0,24 Point 3' : y y = 1 -j 1.3 \(f/X = 0.372 

Point 3 : > 3 = 1 + j 1,3 ; d/X = 0,212 Point B‘ ■ y(s') =j 1,3 -+ s’ /X = 0,396 


Platons tout d’abord les points I et 2 reprdsentatifs des impedance el admittance 
rdduites de la charge. Le cercle a R.O.S. = cte passani par ces points est le lieu 
des points reprdsentatifs de touies les impedances et admittances aux divers 
points de la ligne compris entre la charge et le stub exclu. C’est, en particulier, 
un lieu de y (<?-£)• 

Comme d*autre part y (d - e) = y (d + e) - y (5) est de la forme 1 — j b , le cercle a 
g = 1 est un deuxifeme lieu de y (d — £). 



Micro-ondes 


Les solutions du probleme sonl done donnees par les deux points d’intersection 
3 eL .V de ces deux cere les. 

a) Point 3 

Le stub doit etre pluc£ & une distance dfX de la charge qui est lue sur le bord du 
diagramme. (Dans l’exemple choisi : d/X - 0,042 + 0,170 - 0,212.) 

Soil 1 + j V admittance a y (d - e) ; le stub doit avoir une longueur s telle que : 
y U') = - j /? 3 (ici = - j 1,3). Commc le stub est un tron^on de ligne court circuite, 
-T est d^termind en lisant sur le bord du diagramme de combien il faut toumer 
(vers le g£neraieur) pour passer du point A (v = “) au point B (y = - j h 3 ). Ici 
s/X = 0.354- 0,250 = 0.104. 

b) Point 3' 

Le stub doit ctre placd a une distance d'/X. (Ici d’/X = 0,042 + 0,33 = 0,372). 
L' admittance d y (d' - e) etant 1 - j 6 3 , le stub doit avoir une longueur s' telle 
que v (s’) = + j fc 3 (ici + j 1,3). s’ est determine en lisant sur le bord du dia- 
gramme de combien il faut toumer (vers le g^nerateur) pour passer du point A au 
poim B'(c$ 0 + j /j 3 ). Ici s'/X = 0,250 + 0,146 = 0,396. 


5.6.2 Adaptation a deux stubs (fig. 9) 

11 faut d'abord placer les points 1 et 2 representatifs des impedance et admit- 
tance reduites dc la charge et deduire de 2, par une rotation de dJX vers le gene- 
rateur (ici dJX ~ 0. 1 22). le point 3 representatif de v {d l - £). 

Nous avons vu que les parties reelles de y (d j + £) el y (d t - £) etaient les 
mcmes. Un lieu de v (d| + £) est done le cercle a partie reelle consiame (ici, 
g, (d - £) = 0,3) passant par 3. 

De meme, les parties reelles de v ( d + £) et y (d - £) £tant identiques et egales £ 
1, le cercle a g = 1 est un lieu de y (d - e). 11 est facile d’en deduire un lieu de 
y (d | + e) car, dans un ddplacement le long de la ligne, le point O reste 
invariant ; il sulTU done de trouver le poim A' qui se deduit de A par une rotation 
de d-JX vers la charge (ici d’JX = 0,180) et Ton peut alors tracer le cercle de 
diameire OA' qui est un deuxifcme lieu de y (e/, + £). 

Les points 4‘ et 4" qui se trouvent h 1’ intersection des deux lieux de y (J, + e) 
vont nous permettre de calculer les longueurs possibles et jt|* du premier stub. 
Nous avons, en effet, puisque : 

.v id , + e) =y id y -e) +y (s,) 

y (*' i ) = >4* *>’ 3 et y (*”) = 

Il suffit de lire sur le bord du diagramme, en lournant vers le gdnerateur, quelles 
sonl les distances s’j/X et a'J’/X qu’il y a entre le point A et les points B' et B" 
repr6sentatifs de v (s' ( ) et y ($]’). 


LES DISPOSlTlFS D' ADAPTATION 


I 



Point l : zj = 0,26 + j 0,3 Point 2 : v 2 = 1,65 -j 1,9 

d x /X = 0,122 -» Point 3 : yj = 0,3 — j 0,5 ; d-jX — 0,180 -> Point A\ 

Point 4’ : y 4 . = 0,3 - j 0,06, Point 4" : y 4 - - 0,3 + j 1 

Point B' ; > (Jf'i ) — j 0,44 — » s\/X — 0,3 16 

Point B" : y(sj‘)=jl,5 -» s]'/X = 0,406 

Points’ : y y - I +j 1,28 Point C : y(4) = -j 1,28 -> = 0,1 05 

Point 5” : y 5 -. = l -j 2,2 Point C” : y(^’) = j 2,2 s$/X = 0,432 


Dans cet exemple y (j j ) = j 0,44 —> s\/X - 0,250 + 0,066 = 0,316 et 
y{.v|’)=j 1,5 -» .tj’/X = 0,250 + 0,156 = 0,406. 

Les points 5’ et 5” qui se d6duisent de 4' et 4” par !a rotation de dJX vers le 
generateur representent les- deux valeurs possibles de y (d - e) et appartiennent 
au cercle g = 1 

yy = 1 + j by et Vy. = 1 + j fcy,. 
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Les longueurs du second stub qui peuvent conduire Si I’adaptation finale sont 
done \'2 et .v’j idles que : y (.sq ) = - j h y tt v ) = - j h y . (Ici, y (A ) = - j 1 ,28 
et y(A')=J 2.2). 

A ces valeurs correspondent les points C* et C‘ sur les bords du diagramme ; on 
en deduit s\ et s\. 

Dans cet exemple v (.v*,) = - j 1,28 -> s\/X = 0,255 - 0,250 = 0,105 et 
y ) = j 2.2 -> ,« 2 * '*■ = 0,250 + 0, 1 82 = 0,432. 


5.7 Adaptation par reseau d'impEdamces 

ET TRONCON DE LIGNE 


Figure 10, 
Adaptation par rdseuu 
d’ impedances 
et tromfon de ligne. 



f' 

v 




Dans les cas que nous avons trails aux paragraphes pr£a*dems, il s’agissait 
d'adapter une charge d’impedance Z R eompiexe i un gdnerateur d'impedance 
interne Z G reelle et egale h l' impedance caracleristique de la ligne qui le idle a la 
charge. 

Le cas Ic plus general est celui ou I’on veut adapter une charge d’impddance Z R 
eompiexe a un generateur d'impedance interne Z c eompiexe (fig. 10). 







Les dispositifs d‘ adaptation 


Pour efFectuer cette adaptation, on peui placer en serie avec le gdnerateur une 
impedance imaginaire pure Z A = j X afin de compenser la parlie imaginaire de 
I’impddance interne du gfinerateur, Cette reactance peut etre obtenue en plagant 
en serie avec le generateur soit un stub soil un composant passif inductif ou 
capacitif. Ainsi, fimpddance ramenee aux homes du reseau J est R c . 

D’ autre part, on place en parulldle & une distance C de la charge une admittance 
imaginaire pure Y R = j B qui peut etre obtenue en metrant en parallele sur la 
ligne soit un stub soit un composant passif inductif ou capacitif. ! e reseau II 
constitue I’equivalenl d’un disposilif d’ adaptation k tin stub qui doit ramener k 
ses homes une impedance egalc a R G , ce qui realise I'adaptaiion desiree. 

Noions enftn que lorsque la distance £ entre Z G et est imposee. i! est toujours 
possible d'utiliser, conformement au schema de la figure 3, deux dispositifs 
d’adaptation fun place entire la charge et la ligne, I’autre place entre le gdnera- 
teur et la ligne. 


& EXERCICE 5.1 

( Paragraph? 5.3 - Adaptation par ligne 
quart d'onde) 

Une ligne de transmission est composde de 
irois frontons corame cela est represent^ sur la 
figure ! 1. L’ impedance de charge Z R est consli- 
tuee par une resistance de 50 .Q en seric avec 
une inductance de 2 • 10 H. Les deux tron- 
<;ons extremes out pour impedance caracldris- 
tique Z c = TOO O, Le tron^on central a une lon- 


gueur ^ = 15 cm el est place ^ une distance t j 
de Z H ; v = c. 

1) La frequence dtant de 500 MHz, determiner 
la plus petite valeur de conduisant ft 
1’ adaptation de l’ensemble et la valeur eor- 
respondante de Z' c . 

2) La frequence etunt de 600 MHz, determiner 
Z 2 et le R.G.S. apparent de 1 ‘ensemble, si 
1’on ne retouche pas aux valeurs de ZJ eL de 

Lrouvdes precedemment. 




d 


zgz' 3 Z‘ c Z c 




Figure II. 


& EXERCICE 5.2 

(Paragraph? 5.2 - Conditions d'odapiatiott) 

Un generateur it transistor a unc irripddance 
interne Z c - (7,5 + j 11)0 (voir fig. 12). II est 
relie ^ une ligne de longueur t ct d’hnpedance 


caractdristique Z c qui est la moyenne geome- 
Lrique entre 50 O et la partie rdelle de Z c . La 
charge est un dispositif d’impedance Z R = 50 O 
avec lequel est mis en sdrie un condensateur 
d’adaptation, de capacite C. On demande de 
calcuier C et C pour que 1‘ adaptation soil rea- 
lisee it la frequence de 2,45 GHz. 





Figure 12. 


EXERCICE 53 

( Paragraphes 5.4 et 5.6. 1 — Adaptation 
d I 'aide d’un stub) 

Line ligne d’impedance caracteristique Z c = 50 Cl 
est tenninc-e par une impedance Z R = (100 + 
j 75) £2. La longueur d’onde est de 0.5 m. 
Determiner les caractdristiques d’une adapts 
tion par un stub de longueur s, situe it une dis- 
tance d de charge et d’impedance caracleris- 
tique 50 Cl. 


& EXERCICE 5.4 

(Pa rag raphes 5.4 et 5.6. / — Adaptation 
a I’aide tl’un stub) 

Une ligne coaxiale a dielectrique air, d'impe- 
dance caracteristique Z c = 50 £2 est termin£e 
par une impedance Z R = (15 - j 42,5) Cl. La 
frequence est de 1 GHz. 

On veut rcaliser [’adaptation en pla^ant, & une 
distance d de la charge, un stub en circuit- 
ouvert, d' impedance caracteristique 7,' c — 100 Cl 
et de longueur 5 . 

Determiner les caractdristiques de cette adapta- 
tion. 


i# 7 EXERCICE 5.5 

(Paragraphed 5.5 et 5.6.2 - Adaptation 
d I ’ aide de 2 stubs) 

Une ligne d’impedance caracteristique 50 Q 
est terminee par une impedance Z R = (100 
j 125) Cl. La longueur d’onde est de 0.5 m. On 
veut realiser ['adaptation en utilisant deux 
stubs en court-circuit d’impedance caracteris- 
tique 50 f). Le premier est place a 6 cm de la 
charge et le second est Si 15 cm du premier. 

Determiner les longueurs des stubs qui condui- 
sent h 1' adaptation. 


i# 7 EXERCICE 5.6 


Une ligne d’impedance caracteristique' 
Z c - 100 Cl est terminee par une impedance de 
charge Z R - 150 - j 120. On veut adapter cette 
impedance a I’aide de deux stubs court- 
circuites : le premier en parallele sur la charge 
et le deuxicme place h X/8 en serie avec 3a 
ligne. 

Determiner les longueurs r, et s 2 de ces deux 
stubs qui conduisent^ 1’ adaptation. 


\ 
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& EXERCECE 5.7 

( Paragraph? 5. 7 — Adaptation par rcseau 
d' impedances el iron {tin de ligne) 

Lin gdndrateur d' impedance interne Z Q - 50 Q 
doit alimenter on amplificateur a transistor dom 
1* impedance d'entree est Z e = (4 + j 2) Cl, a la 
frequence de 600 MHz. Afin de permettne une 


transmission de puissance optimaie, on utilise 
un circuit d’adaptation (fig. S3) consume d'une 
capacity C s serie et d'une capacity pandlele C p , 

Enlre ce circuit et 1’amplificateur, il y a une 
ligne rmcrobande d’impedance caractenstique 
Z c = 40 fi, de longueur (, - 2 cm sur laqudle 
X = 25 cm. Trouver les valeurs de C et de C 

a 

pour que 1'adaplalion soit rdalisee. 



Chapitre 6 


Ligmes awec p@ri©s 


6.1 Etude du parametre 

DE PROPAGATION ET DE L.'lMP£DANCE 
CARAOER1ST1QUE 

6.1.1 Expression de a, p et Z c 

Dans le chapitre « Propagation sur une ligne », nous avons monlre que I’expres- 
sion du parametre de propagation yetait : y = sj (R , + j L ] to) (G, + j C, co) ■ 

C’est une quantite complexe que nous avons dcrite sous la forme : y= a + j p. 

II est, dcs lors, facile de calculer les expressions de a et (J en remarquant que : 

• d‘ une part : y 2 = a 2 - [} 2 + 2 j aP 

• d’autre part : y 2 = (/?, G ( - Cj to 2 ) + j to (L, Gj + /?] C,). 

En identifiant ; 

a 2 -P 2 = /?, G, C { to 2 
2a p = co (L l G t + fl, C,) 

d’ou ; 

a = + L\ to 2 ) (C 2 + C? to 2 ) +(J? 1 G,- J L 1 C, to 2 )] (i) 

P=y/ ^| x /(i?? + Li ! to 2 HG^ + Cf to 2 ) -(*, C,-Lj G, or)] 


( 2 ) 
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Pour ce qui esc de Z c don l 1’ expression est 
l’ecrire sous la forme : 


R\ + j L, (o 
C { +j C, u) 


nous pouvons 




R [ G| -t* Z- j C | co -f"j(o(L| Cj — R j C|) 
Gf + C? co 2 


(3) 


Les expressions trouvees pour a, [3 eL Z c sont gdnerales, mais difficilement ulili- 
sables. Elies se simpliflent beaucoup dans !e cas des lignes & faibles penes qui 
est tr£s important pour les applications, notamment en l£ldconimunicaiions. 


6.1.2 Cas des lignes a faibles pertes 

, \ 

II est alors possible de ndgliger or et /?, G[ ^nous avons : 

-P 2 = -Lj CjV 
2ap = (0 (E| G j + /?| Cj). 


D’ou : 


et : 


C, 


(4) 

1 

V = — ; = 


(5) 

\j L l c \ 



r c < 

/ L { \ 


Vo +G 'V 

/*} 

(6) 


Notons que v est inddpendante de la frequence : un signal se propagera done sur 
la ligne sans distorsion (voir § 6.2.2) 

D’apr&s (3) et en negligeant R l G ( et G j, nous obtenons : 






1 +j 


C, (0 


L. j co 


(7) 


De plus, si les pertes dans le dielectrique sont n£gligeables par rapport aux 
pertes dans les conducteurs, on pourra supprimer dans (6) et (7) le terme en G 


6.1.3 Minimisation des pertes 

Pour que a soil minimale, il faut que dex 2 / dLj = 0. 


G 2 + C 2 to 2 




+ L j co 


L j co — C j to ~ — 0 


Soit : 


Lignes avec pertes 


De cette relation, on deduit la cel&bre condition de Heaviside : 

L, G| - /?, C { 

alors : a, = ^/7? l C, 


P 



( 4 ) 


et 


V = 




( 5 ) 


(8) 

( 9 ) 


6.2 Importance de la condition 

d'Heaviside - Moyens de la realiser 


Voyons combien la realisation de celle condition est importante a propos d‘un 
exemple simple : la transmission d’un signal radios lectrique representant la voix 
humaine dans une liaison telephoniquc par cable. 


A 



Figure 1. 

Courbe amplitude- 
frequence d’un signal, 
appel£e « spectre de 
frequences ». 


On sail qu’a un instant donne, ce signal a un spectre de frequences bien defmi ; 
c*est-a-dire que si Ton trace la courbe amplitude-frequence qui lui correspond, 
nous trouvons a des frequences des amplitudes qui ont respectivemert 

pour valeursAj, A 2 . A 3 ... (fig. 1). 


6.2.1 La distortion d'amplitude 

Si I’amortissement du a la propagation est ind^pendam de la frequence, nous 
averts k la reception des amplitudes A j, A 2! A3... correspondant respectivement 
aux frequences f ] ,f 2 , fj...eiA\/A [ = A^/a 2 = A^/a 3 = ... 
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Autremenl dit, les amplitudes relatives son! conserves et le spectre de fre- 
quences du signal & la reception est le meme qu’& 1’emission. 

Si, en revanche, 1’affaibltssement a dependait de la frequence, la pr£cedente 
relation ne serait plus vfirifiee et le spectre de frequences du signal h. la reception 
ne serait plus le meme qu’£ remission. La consequence pratique en est une 
deformation de fa voix humaine. Dans un lei cas, on dit qu’il y a « distorsion 
d’amplitude ». 

Pour combattre la distorsion d’amplitude, dont aucun cable n'est rigoureusemeni 
exempt, il faut disposer a I’amv^e des ftltres de frequences du type passe-bande 
afin de decouper le signal par bandes de frequences, puis amplifier chacune de 
ces bandes de telle sorte que le coefficient d’amplification A ddpende de la fre- 
quence et verifie la relation : a if) • A (/) — cte V/. 


6.2.2 La distorsion de phase 

Le fait que la vitesse de propagation soit ind^pendante de la frequence implique 
que les diff£rcntes frequences composant un signal ^mis & un instant t seront 
toutes reques au meme instant ce qui est la condition necessaire a la reconsti- 
tution d’un spectre de frequences identique h celui du signal ^mis pourvu, bien 
sQr, qu'il n'y ait pas eu distorsion d’ amplitude ou qu’elle ait 6l& corrigee. 

Mais si v dependait de la frequence, cela signifierait que les composantes du 
spectre de frequences reconstitue h un instant t' n’ont pas dmises au meme 
instant. 11 en resulterait une impossibility de reconstituer le spectre de frequences 
correspondant au son 6mis & l’instant t d’ot) une inaudibilite totale de la voix 
humaine. Cela s’appelle la « distorsion de phase ». EUe est beaucoup plus grave 
que la distorsion d’amplitude car les moyens h. mettre en oeuvre pour la com- 
penser (disposer dans chaque bande de frequences des lignes h retard variables) 
sent beaucoup plus onereux. 


6.2.3 Moyens de realiser la condition 
d'Heaviside 

Pour les communications t£l£phoniques h courte, moyenne et longue distance 
par cables urbains, interurbains et intercontinentaux ou transoceaniques, les 
cSbles utilises sont, en general, tels que G| Cj. Des procedes bien 

eprouves sont employes pour satisfaire la condition d'Heaviside en augmentant 
Z>j : ce sont la « pupinisation » et la « krarupisation ». 

a) La « pupinisation » 

EUe est d’un usage courant sur les lignes t£Mphoniques terrestres, urbaines et 
interurbaines. Elle consiste k augmenter L t en moyenne en intercalate a inter- 
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valles rdguliers des inductances en serre avec la ligne ; en France, 1’espace est de 
955 m on 1 830 rn. Tant que 3'on n'approche pas trop des frequences pour les- 
quelles X serait de 1’ordre de t’espacement d des bobines de charge, tout se passe 
comme si l’on avait augment^ L; de manure continue. En fait, la theorie montre 
que la condition de validite de ce procdde est : X > nd. 

b) la « krarupisation » 

Elle est utilisee pour les cables tdtephoniques intercontineniaux ; elle consiste & 
enrouler autour du ou des conducteurs de la ligne, un ruban de permalloy de 0,2 
h. 0,3 mm d’e'paisseur en une spirale aussi serree que possible. 


6-3 Expressions de la tension 

DU COURANT ET DE l/jMP^DANCE 

Au chapitre 3, nous avons etabli les expressions de la tension, du courant et de 
1’impedance en un point d’une ligne fermee sur une charge Z R caract^risee par 
son coefficient de reflexion H R = Dans le cas ou 1’origine est prise sur 

cette charge, axe des x orient^ vers le generateur : 

V(x) = Vj (e yx + r R c-V*) (10) 

/(*) = /, (e^-r^e-Y*) (11) 

1+Le- 2 ^ 

Z(x) = Z c — (12) 

I - e - 


L’impedance en valeur r^duite est done : 


z(jc) = 


1 + r R e~ 2 v x 

I -r fl e' 2 ** 


(13) 


En prenant un argument complexe 0 = 6’ + j 0” tel que : 

- e ' 2e = (14) 

l _ e -2e e -2yj 

= zz — — = th (G + yx) (15) 

l+e-^e" 2 ^ 


Nous avons done mis z(x) sous une forme particulterement simple. U en est de 
meme pour V(x) et l(x) lorsque 1’on remplace par - e 

F(-v) = Yj (e yx e~ yx ) 

l(x) = Lj (e yjr + e “ 26 e “ yx ) 


(16) 

(17) 
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En mettant e en facteur, nous obtenons successivement : 

V(x) = V . e - 6 (e (0 + V x) - e ~ (0 + (18) 

/( x) = /, e “ 6 (e (e + + e “ < e + Y*>) (19) 

Soil finalement en amplitudes complexes : 

V(x) = 2 V; e " 6 sh (0 + yx) (20) 

l(x) = 2 /,■ e “ 0 ch (0 + yx) (21) 

et en valeurs efficaees : 

VO) = s/2 ^ |e- 0 | |sh(e+ 7 x)|=A|sh(e+YJf)| (22) 

I(x)-y/2 Jj | e “ 6 1 | ch (0 + yx) | = — | ch (6 + Y*) | (23) 


6.* • Etude des varia? ons de la tension 

ET DU CO U RAN' 

Nous m&nerons cetle elude Ji partir des expressions (22) et (23) et prendrons 
comme exemple pour le calcul, la tension. En nous rappelant que : 0 = 0’ + j 0” 
eL y=a. + \ p, nous avons successivement : 

sh (0 + yx) = sh [(0’ + ouc) + j (0” + fix)] 

= sh (6* + our) ch j (0” + px) + ch (0’ + or) sh j (0" + fix) 

= sh (0‘ + ax) cos (0” + fir) + j ch (0* + at) sin (0” + fix) 

|sh (0 + yx) | = [sh 2 (0’ + out) cos 2 (0” + fix) + ch 2 (0’ + cut) sin 2 (0” + fix)] 1 2 

= [ [sh 2 (0* + ar)}( 1 - sin 2 (0" + fix)} + ch 2 (0’ + ax) sin 2 (0” + fit)] 1 - 2 
= [sh 2 (0’ + Cur) + sin 2 (0“ 4- fix)] 1 / 2 

Soil ; V(x) = A +ctx) + sin 2 (0” + (it) (24) 

De meme ; /(x) = ^/sh 2 (0’ + out) + cos 2 (0” + fix) (25) 


6.4.1 Cas general 

Lorsque Z F , c’est-i-dire 0 = 0’ + j 0" est quelconque, I’&ude des variations de la 
tension peut se faire en remarquant que V(jc) est la sOmme : 

* d’une fonction periodique sin 2 (0" + fix) 

# d’une fonction monotone sh (0’ + cut). 
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V(x) pourra elle-meme Stre consideree comme une fonction pdriodique a condi- 
tion que la variation du sh 2 soil assez faible pendant que le sin 2 varie enlre un 
maximum et un minimum. Cela ndcessile que la ligne ne presente pas de trap 
grandes pertes. Dans ces conditions, nous pouvons dire avec une bonne approxi- 
mation (voir fig. 2) que : 

• la periodicity des phenomdnes est X /2 ; 

• les valeurs des maxima et des minima sont obtenues pour les valeurs de x 
telles que sin 2 (0” + (3a) = I ou 0, Soient.i^ el x m ces valeurs : 

V M =A ch (0’ +cu M ) (26) 

V w =Ash{& + axJ (27) 

Figure 2. 

Courbe des variations 
de la tension le long 
d’une ligne avec 
pertes : les enveloppes 
des maxima et des 
minima sont en 
A ch (ft' + ax) et 
A sh (6’ + cor). 

Pour /(a), le probldme est identique. Les seules differences dans les resultats 
consistent en ce que : 

• les amplitudes sont divisdes par Z c ; 

• les variations sont en opposition de phase, puisque dans (25), cos 2 (8” + (3a) 
rem place le sin 2 (0” + (3a) de (24). 



a 


8.4.2 tas partlcufiers 

Nous ne reviendrons pas sur le cas ou la ligne est terminde par son impedance 
caractdristique puisque l'dtude du regime d’ondes progressives qui s'dtablit alors 
a 616 effectude au chapitre 2 « Propagation sur une ligne en haute frequence » en 
tenant compte du parametre d’affaiblissement a. Restent done a dtudier les cas 
ou V R = + 1 et = - 1. Nous aliens determiner dans chacun de ces cas les 
valeurs de 6, 0*. 0’* et voir comment s’ecrivent les relations (22), (23), (24), (25). 

a) Ligne en court-circuit Z ff = 0=t>JT ff = -1 

Done: -e~ 2G = - I => e~ 2e = I. 

Ou : e~ 26 = e - -* ^ =*> 8 =j fat. 

Comme : 8 = 0’ + j ©”, il vient ; 8’ - 0 et 8” = kn. 
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(22) 

— ) 

VU)=4|sh(j kn +yj:)| = a| 

sh y^| 

(28) 

(23) 


I(x) = ~ | ch O' kn + y*)| = 4 

j eh yx | 

(29) 

(24) 

— > 

V(x) = A sj sh 2 ax + sin 2 {Icn + fix) = A ^ 

A A 

/ sh 2 cue + sin 2 (i* 

(30) 

(25) 


/(*) = — yj sh 2 OX + cos 2 (kn + (lx) = — 

Z r jC c 

sj sh 2 ct* + cos 2 [iv 

(31) 

D’upres ces relations nous avons : 





V M =Achctx (32) 

V m =A shea 

(33) 



^m~ 4- ohax (34) 

Z r 

= 4~ s h at 

(35) 



V (a - — 0) — 0 ( 36 ) 

il 

s 

T 

(37) 


c 


b) Ligne er> circuit ouvert 

Done : - e ~ 26 = 1 => e “ 26 = - 1 . 

Ou : e~ 2G - e 1 (2 * + 1)7t 0 = j (2A + 1) it/2. 

Cornmc : 0 = 0* + j 0”, il vient 0’ = 0 et 0” = (2Jc + 1 ) n/ 2. 


(22) 

1 

< 

& 

II 

sh j (2 k + 1) ~ +y^ j = A j ch yx\ 


(38) 

(23) 


ch j (2k + 1) ^ + 

Y* =^-|shY^| 

C 

(39) 

(24) 

< 

II 

K 

> 

T 

j sh 2 a* + sin 2 

(2k + 1 ) ~ + 




= A V 

! *} 7 

sh^ CVC + COS^ 


(40) 

(25) 

4 

§ 

ii 

* 0 N|^ 

j sh ~ ax + cos 2 

(2*+l)* + [it 




1! 

< 

^sh 2 ax + sin 2 fix 


(41) 

D’apr^s ces relations nous avons : 





V M = /Vch ax 

(32) 

V m = A sh ax 

(33) 


/ M = ~ ch OX 

Z r 

(34) 

i =A 

m y 

sh ax 

(35) 


< 

II 

O 

II 

> 

(42) 

II 

o 

"w* 

11 

o 

(43) 
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2 4 



Figure 3 . 

Courbe ties variations 
de la tension le long 
d'une ligne avec 
pertes court-circuitee. 


Figure 4 . 

Courbe des variations 
de la tension le long 
d’une ligne avec 
penes en circuit 

ouven. 


Les courbes ci-dessus montrent les variations des amplitudes de la tension pour 
une ligne en court-circuit (fig. 3) et pour une ligne en circuit ouvert (fig. 4). 
Dans les deux cas, les variations de la tension sorn comprises entre des courbes 
en ch cot et sh ax. Pour ce qui est des variations du courant, la figure 3 corres- 
pondrait au cas d’un circuit ouven et la figure 4 au cas d’un court-circuit. 


6-5 Variations de l'imp£dance 

ET DU COEFFICIENT DE REFLEXION 


6.5.1 Etude de Pimpedance 

V(x) sh (0 + yx) 

D’aprcs (20) et (21) : Z(x) = ^ = Z c — — L- (44) 

Iv) ch (0 + yx) 


D’aprfes (24) et (25):Z(x) = ^ 


y/sh 2 (O’ + ctx) + sin 2 (8 ” +■ px) 
° \J sh 2 (G’ + ax) + cos 2 (8" + px) 


(45) 
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En faisant la meme approximation qu’au paragraphe 6.4,1 nous pouvons remar- 
quer quo : 

* (45) est maximale lorsque sin 2 (6” + (lx) = 1 (et alors cos 2 (0” + Px) = 0) 

: (0’ + ax) 

— = Z c coth (0’ + ax) (46) 

9’ + ax) 

* (45) est mimmale lorsque sin 2 (0” + px) = 0 (et alors cos 2 (0” + px) = 1) 

v \[ sh 2 (0* + ax) 

d’ou Z 1T1 = Z C / — ■ = Z c th (6‘ + ax) (47) 

sj 1 + sh 2 (0‘ + ax) 

Les variations de 1’ impedance s’effectuent done, comme le montre la figure 5, entre 
les courbes representatives de Z L . ih (0’ + ax) et de Z c coth (0’ + ax). Notons qu'a 
rnesure que x augmenie th (0' + ax) tend vers coth (0’ + ax) ; il en rd suite que 
Z(x ) — > Z c . Le role des pertes semble done, a grande distance, d’adapter la ligne ; 
c‘est dvidement un proedde d’adaptation inadequat 


d’ou 


J 1 + sh 

Z _ 7 V 

— «— • ^ 

sh z 


Figure 5. 
Courbe des variations 
de 1' impedance le long 
d'une ligne avec 
penes : les enveloppes 
des maxima et des 
minima sonl en 
Z c coth (0’ + ax) 
et Z c th (0’ + ax). 



6-5.2 Etude du coefficient de reflexion 

V,e’E r 

Nous avons vu que : T(x) = = r c e J< Pe 2 Y- V 

E;cY* R 

Soil : T(x) = e “ 2cu ~ (48) 

* le module de E(x) est : e ~ 2cur 

* fargument de E(x) est ; _ 2Px 


Lignes avec pertes 


La courbe representa- 
tive des variations de 
F(jr) dans le plan com- 
plexe (fig. 6) est done 
one spirale logarith- 
mique qui coupe tous 
les rayons vecteurs 
sous le meme angle et 
s'enroule asymptoti- 
quement autour de 
1'origine lorsque x aug- 
rnente indefinimeni. 



Figure 6. 

Courbe des variations 
du coefficient de 
reflexion £(*) dans le 
plan complexe. 


6-6 Puissance transports par une ligne 


6.6.1 Relation dormant P(x) 

Nous savons qu’en un point quelconque d’une ligne, dans le cas oil l'origine des 
abscisses est prise au rdeepteur et I’axe oriente du recepteur vers le gen^rateur : 

XLx)= ^-(e^ + r^e-^) 

/(*) = /, (e YA -r*e-V*) 

Par definition, la puissance active en ce point est donnee par ; 

p(x) = ^ a [ vw ■ /*(*)] 


Soil : 


P(x) = 


2 Z r . 


(e^+ r e“ Y*) (t^ x - r„ 


(49) 


Le terme entre crochets s'ecrit successivement : 

[e at e J P* + r R e “ " ~ &*>] [t** ^ - r R e ~ “* " •**>]* 

[e m e- j ^ + T r e ~ ai e ^ " &*>] [e av e " * P x - e " ar e " ^ ~ $*>] 
e 2 ctv + V H e _ 2 ^ — r* e ~ ^ ~ 2 ^ - F^ e ~ 2cu 

dont la partie r6elle est : c 2ax - r R e " 2ax 

y 2 

D’oil : P0c) = -^r (e 2ar - T 2 ^ 2ox ) (50) 

2 Z r R 
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6.6.2 Etude de la perte de puissance 
par transmission 

A I ’entree de la ligne ou jt = €, la puissance foumie par le generateur est : 

m = ; 


A I’extremite chargcc ou jc = 0. la puissance absorbee par la charge est : 


D’ou la perte de puissance par transmission : 

K= W) = = 

Pit) e^-rie-^-' C 

R 


■2ae 


i-r, 


k 


i-r^c- 4ai 


<51) 


L’ etude de K est delicate a faire car on ne peut separer compliHement 1’ influence de 
la ligne et ]’ influence de la desadaptation. En efl'et, K est le produiL de trois termes ; 

• 1’un, e " lat qui represeme uniquement l’intlucnce de la ligne ; 

• l’autre, 1 - T^qui represenie uniquement l’influence de la desadaptation ; 


• le dernier. 


1 


1 


lde“ 4ae 

l R 


dans lequel les deux influences sont liees. 


Les trois cas a con side re r sont les suivants : 


Remarque 
Attention K est un 
rapport de puissances 
et a est en Np/m. 


1. S i a = 0-> K= 1. 

Cela signifte que la puissance est la meme en tous les poims de la ligne 
comme le monire d’ailleurs la relation : P(x) = (Vj/2Z C ) (1 - F^) qui est 
independante de .t et ne depend que de r*. 

2. Si r y? = 0-> K=c~ 2(xi . 

Ilya sur la ligne une perte qui est exprimee : 

en Nepers par : (1/2) In K=cl€ (52) 

- en Decibels par : 10 log K = 8,68 olL (53) 


3. 


Dans le cas general oil a it 0 et r R ^ 0, il est imeressant de remarquer. par 
rapport au cas precedent, que 1’ influence de la desadaptation se traduil par 
V apparition dans Kd’un facteur : 


1 


r-2 - 4 af 

l R c 


(54) 


Les pertes totales, dans ce cas, sont done la somme ; 

• ties pertes propres a la ligne, dues a l’influence de a seul, qui appaiaissent 
dans le facteur e " ~ ul de la relation (5 1 ), 

• des pertes causees par la desadaptation, dues S I ’action conjuguee de a et F^, 
qui apparaissent dans le facteur (54) suscite. 






6, S3 Etude de la perte de puissance 
par desadaptation 

L’expression (54) represente (’augmentation de la perte due a Line mauvaise 
adaptation de la ligne. L’ubnque de la figure 7 pennet de eonnaitre direeiemem, 
en decibels, eetle perte par desadaptation, Le R.O.S. p, associe a la charge, cst 
porte en abscisses et les pertes propres a la ligne en ordonnees. L’ augmentation 
de pent due a la desadaptation de la ligne se lit sur les eourbes cotees. 

Par exemple, nous allons calculer la perte totale d’une ligne de 20 in. d’affaiblis- 
sement lineique a = 0,05 dB/m, d’impedanee caraeterislique 320 £2, lermee sur 
une resistance de 40 O. Nous avons aH = 0,05 - 20 = I dB et p = 320/40 = 8. Le 
point d’abscisse 8 et d’ordonnee 1 est situe sur la combe 2. Cela signifie que la 
desadaptation de la ligne fait perdre 2 dB. Comrne les penes propres a la ligne 
son! de 1 dB (ttf = 1 dB), i! en resulle que la perte totale sera de 3 dB. 



Figure 7. 

Abaque donnant 
la perte par 
d&adaptation d'une 
ligne a pertes 

.1 f / rlD\ 


D.2 





Pour une ligne avec pertes adaptee, de longueur 
€, la perte relative de puissance par transmis- 
sion esi : K = P{Q)/P{€) = e “ 2(xt . 

Exprimer K en Nepers et en Decibels. 

Demontrer la relation de passage des Nepers 
aux Decibels. 


EXE^CICE 6.2 

{ Para g raphe 6.1.2 - Cus des lignes 
a fuibles pertes) 

1) Dans 1’hypothese des lignes a faibles pertes, 
ddmontrer I’expression de Z c en fonction de 

/fj, Lj. Gj. C j . 

2) Si de plus G } = 0, montrer qu’il est possible 
d ’exprimer Z t . en fonction de Lj, C { et a. 


EXERCICE 6.4 

( Parugraphe 6.6.3 - £tude de la perte de puissance 
par desadaptution) 

Calculer la perte totale d’une ligne de lon- 
gueur £ = 10 m, d’affaiblsssement lineique a = 
0,1 dB/m, d’impedance caracteristique Z c - 
300 12, fermde sur une antenne d’impedance 
d’entree Z R = 75 12. 

Meme question si Z c = 75 12 et Z R — 300 12. 




Chapitre 1 

Lignes 

en regime impulsionnei 


7*1 Introduction 

Dans les precedents chapitres, nous avons toujours fait !’6tude des lignes en 
regime sinusoidal. Dans ce chapitre, nous atlons nous interesser aux pheno- 
m6nes qui se produiscnt sur une ligne avec ou sans pertes en regime impul- 
sionnel, e’est-ii-dirc lorsque la tension appiiquee a l'enlree de !a ligne varie de 
fa^on quasi instantanee de 0 h une valeur consume E. avant de revenir aprfes un 
intervalle de temps z, egalemenl de fa^on quasi instantanee, h hi valeur 0. Si x 
est nettement plus petit que !e temps de propagation sur !a ligne etudiee, nous 
dirons qu’il s’agit d’une impulsion de tension et, dans le cas contraire, d’un 
echelon de tension. 

Cette <£tude est trds utile car I’emploi des impulsions en hyperfrequences, en UHF 
et en VHF permet beaucoup d’applieations pratiques dent les principals sont : 

• la radionavigation, avec la plupart des radars ; 

- les t616communications ou 1'on utilise de plus en plus des systfcmes de modu- 
lation par impulsion ; 

• les rndthodes de mesure des caractenstiques d’une ligne. 

Cette etude est 6galement tres inLeressante d'un point de vue pedagogique. La 
comprehension physique des ph£nomenes est, en effet,. beaucoup plus aisee en 
regime impulsionnei ou l’on peut distinguer (et au be vein visualiser) facilement 
Ics ondes incidenLes et les ondes refl^chies qu’en regime sinusoidal od I’on ne 
peut separer l’onde incidente de l’onde reflechie que par !a pc nsec. 



.108 Micro-ondes 
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7-2 Etude en regime d'impulsion 

DE TENSION 

L’impulsion peut se definir 
comme un signal (eleetrique, 
dans celte etude des lignes) 
ayani la forme indiqude a la 
figure 1 el dom la duree t esi 
ires faible vis-^-vis des temps 
<Je propagation consideres. 
C’est ainsi que pour unc ligne 
dc 100 m de long sur laquelle 
la vitesse de propagation esi 
r de 1’ordre dc 200 000 km/s, un 
signal eleetrique ne pourra etre 
vraiment consider^ comme une impulsion que si : T <T= 100/2 ■ 10 K = 0,5 ps. 

Figure 2. 

Generateur 
d' impulsions, ligne de 
longueur t et 
impedance de charge. 

Considerons une ligne d’impedance caracreristique Z t „ de longueur C , term i nee 
par une chaise d’impcdanee Z. K (fig, 2). Nous supposons que celte ligne esi ali- 
mentee par un generateur d’impulsions de force electromotrice E el d’impedance 
interne Z c . Nous allons etudier deux cas fondamentaux. 




7.2.1 Generateur adapte a la ligne - Z R reelle 

C’e.st le cas ou Z c = Z t . ; le coefficient de reflexion & la jonction ligne-generateur 

Z R -Z C 

est done nul. En revanche, au niveau de la charge : ^ ^ 0 puisqu’en 

general : Z R ± Z L . R + c 


Figure 3. 
Reseau equivalent a 
l'instant / — 0. 



La force electromotrice du generateur 
d’impulsion etanl fixe, l’amplitude des 
impulsions qu‘il va delivrer & l’entree de la 
ligne dtSpend de 1’ impedance qui charge ce 
g£n£rateur. Or, h l’instant / = 0 ou unc 
impulsion arrive i Tenure de la ligne, on 
peut eonsiddrer que 1’ impedance de charge 
du generateur est Z c (fig. 3). De 0 & 27', 


instant ou 1’ impulsion reflechie sur la charge (h l’instant T) reviendra sur le 






LlGNES EN REGIME 1MPULSI0NNEL 



generateur, tout se passe comme si ce dernier etait ferm£ sur une iigne infiniment 
longue dont Fimpddance en tous points peul elre considcr£e, nous 1’avons vu, 
comme egale a Z c . 


A I'instanl r = 0, nous avons done, i Fentree de la Iigne, une impulsion de ten- 
sion d’amplitude : 


V^E 


3 

Zr + Zc 


(1) 


Puisque nous etudions le cas ou Z - Z c , V t , = Ejl. CeLte impulsion va se refle- 
chir sur la charge a I’instant T = I'/v et rctoume vers le generateur. qu’elle atteint 
a 1‘instanl 2 T, avec une amplitude E; 2. Elle ne peut se reflechir h 1' entree de 
la Iigne puisque r G = 0. 

En branchant un oscilloscope aux bornes d 'entree de la Iigne, nous observerons 
l’impulsion aller (/ = 0) d’ amplitude e ! 2 ct Fimpulsion relour ( t = 2T) d’ampli- 
lude r* E/2, de polaritc positive ou negative scion que r K est posilil ou negatif 
(tig. 4). 



Figure 4. 

Phenom&nes 
observables avec un 
oscilloscope a 1’ entree 
de la Iigne dans le cas 
ou le generateur esl 
adapte. 


Les cas particuliers inleressants sont ceux ou : 


a) Z ft =c® 

b) Z R = 0 

c) Z* = Z r 


Alors, = + 1. L’impulsion refleehie esl positive, de meine 
amplitude que l’impulsion incidente. 

Alors, = - 1. L'impulsion refleehie est negative, de memc 
amplitude que l’impulsion incidente. 

Alors. F* = 0. II n’ya pas d‘ impulsion refleehie. 


7.2.2 Generateur desadapte - Z R reelle 


Dans ce cas une impulsion se propageant sur la Iigne pourra etre refleehie tant 


au niveau de la charge : F 


Z k - Z L . 


R Z K + Z, 


*0 


Retnaniue 
Lorsque l’ on a une 
Iigne avec penes, les 
impulsions riifl4chi.es 
dans les cas a) et b) 
am une amplitude V r 
plus petite que celle 
V] de I’impulsion inci- 
deme . Ceia permit de 
determiner les pertes 
de la Iigne d'apris r 
CUdS) = 20 log (V-J 
V r J ou Cx(Np) ** In 

(Vi/VjJ. 
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que du generateur : 


/ 




z c -z„ \ 


* Zc+Z 


£ 0 
C J 


A Finstant t = 0, nous avons a I'entree de la ligne une impulsion de tension 
d’amplitudc ; 


W = - f’ 

f Z c + Z c 


( 2 ) 


E ' est ici different de E / 2 puisque Z c est different de Z c . Si Z c >Z C , E < E/2 ei 
si Z c < Z ( ., E' > E/ 2. Celle impulsion se reflechii sur la charge a 1’ instant t = Te t 
reviern & I’entree de la ligne avee une amplitude F w E ; is l’instant / = 2T, elle se 
reflechit sur le generateur et repart vers la charge avec une amplitude F^ F c E' ; 
et ainsi dc suite... 

I! y a done a i'entree de la ligne une succession d’impulsions d’ amplitudes £\ 
r^, Z' . T% r G E’ ... respectivement aux instaxus 0, 27*, 4 T... ; il y a de ineme 
au niveau de la charge une succession d’impulsions d' amplitudes E T Rl E r G , 
E r^... respectivement aux instants T, 3 T, 5 T... 

Comme T c est inferieur a 1 en module, les variations de la tension V e & Fen- 
tree de la ligne represented une succession d’impulsions d’amplitudes progres- 
sivement decroissantcs, toutes positives ou altemalivement positives et nega- 
tives scion que F Cj est positif ou negatif (Fig. 5 et 6). 

Remarque 

Dans le cas ou l' on u une ligne avec pertes, la cl^croissance est plus rapide 
puisque le facreur multi plicat if qui permet de passer d'une impulsion a la sui- 
vanre n 'est plus F R r Q mats F R EqC ~ 2q F 


Figure 5. 
Phdnom&nes 
observables avec un 
oscilloscope & I'entree 
de la ligne dans le cas 
ou le generateur est 
desadapre 

(T a> r 6 . > 0) 



Lignes en regime impulsionnel 


Vek 


r„r G >Q(=- 0,8) 


V 



Figure 6. 

Phenom^nes 
observables avec un 
oscilloscope in I’cntree 
de la ligne dans le cas 
ou le generateur esi 
desadapce 

(r*r c < op 


7.23 Phenomertes observables en pratique 

La description qui vient d’etre faite des variations de la tension a 1’entree de la 
ligne repose sur deux hypotheses : 

a) Les impulsions utilises sont infiniment courtes cn dur£e. 

b) La mesure de V e se fait exaetement ii I’endroit ou s’effectue la reflexion a la 
jo notion ligne-generateur. 

Or, ces deux conditions ne peuvent etre exaetement rdalisees dans la pratique : 

• on utilise des impulsions qui, si courtes soient-elles, ont une duree x non negli- 
geable ; 

■ la mesure de V e se fera le plus souvent h une petite distance de la jonction 
ligne-g<5n£rateur, cote ligne. 

La consequence en est qu'une parti e de l’impulsion « incidente » (celle qui vient 
de la charge) et de I'impulsion « reflechie » (celle qui repart vers la charge) peu- 
vent se superposer. 
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Figure 7. 
Dfcalage, au niveau 
du point de mesure, 
entre I’impulsion 
incidente et 
1’ impulsion reflechie 
slit le gendrateur. 



+ 





Le schema de la figure 7 montre, en effet, que 1’impul- 
sion « reflechie » arrive au point de mesure alors que 
l'impulsion « incidente » n’est pas encore terminee. II 
suffit, pour cela, que la duree t de l’impulsion « inci- 
dente » soit superieure au temps x’ que met le front 
avant de ceLte impulsion k effectuer 1’aller-rerour entre 
le point de mesure et le point oil s’effeciue la reflexion. 

Dans ces conditions, nous observerons A l’oscillo- 
scope : 

* A / = 0, une impulsion « simple » d'amplitude ET. 

** At = 2T, une impulsion « double » d’amplitude 
£’ r R (1 + r c ), resultant de la superposi- 
tion de l’impulsion « incidente » d’ampli- 
tude E" T R et de l’impulsion « reflechie » 
d’amplitude 2T V R T c . 


LlGNES EN REGIME IMPULStONNEL 


Cela depend des valeurs de et de r<s- II ne faudra done pas s’etonner si la 
premiere impulsion observee est plus petite que la suivante. Les differents cas 
possibles sont representes aux figures Sail. 


7.3 


Etude en regime d'echelon 

DE TENSION 


Un echelon de tension peut etre considere comme Line impulsion dont la duree 



Considerons, comme au paragraphe 7.2 « Etude en regime d’ impulsion de ten- 
sion », une ligne d’ impedance caracteristique Z c de longueur ?, termin£e par une 
charge d’impedance Z R (fig. 13). Nous supposons, cette fois-ci, qu'un genera- 
teur de signaux, de force electromotrice E, envoie a cette ligne un echelon de 
tension. Nous allons etudier trois cas fondamentaux. 
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73.1 Generateur adapte a la ligne - Z R reelte 


Figure 14. 
Reseau equivalent 
pour 0 < i < IT. 



Soit t - 0, L instant oil l’echelon de tension est 
appliqud a L entree de la ligne. Durant J’ inter- 
vals de temps 2 7 que le front de l’echelon de 
tension mettra a aller sur la charge, s’y r£fle- 
chir el revenir a Tentree de la ligne, tout se 
passe comme si le generateur avait entre ses 
bomes une impedance Z c (fig. 14). La tension 
a 1' entree de la ligne sera done 6gale A : 


K 


E 


Z € + Z c 


E 

2 


( 3 ) 


C’est, par consequent, un front d’onde d’amplitude £/ 2 qui se propage vers la 
charge ou il se refiechit a 1' instant t = T (fig. 15). Alors prend naissance une 
onde refiechie d’amplitude r A E/2 tandis qu’il existe toujours une onde inci- 
dente d’ amplitude E, 2. 

• Si r A , > 0, les amplitudes des deux ondes se superposeront ; l’amplitude 

resultante sera : (1 + | r A |) Ej 2 (fig. 16). 

• Si r A < 0, les amplitudes des deux ondes se relrancheront ; l’amplitude resul- 

tante sera : ( 1 - | f A |) £/2 (fig. 1 6). 


Figure 15. 

Propagation de 
P echelon de tension 
sur la ligne pour 
0 < / < T. 

Figure 16. 

Propagation de 
1‘dchelon de tension 
sur la ligne pour 

T<t <27. 

Figure 17. 

Phenomenes 
observables avec un 
oscilloscope a 1‘entree 
de la ligne dans le cas 
ou le generateur est 
adapte. 


a 

0 < t < T 

E £ 

i ]/ 

l 1 + 

T< t<2T 


2 2 

E 

fo-irni) 


K 






Arrivee & 1‘entree de la ligne, Ponde refiechie ne pourra pas, a son tour, se refl£ - 
chir puisque T c = 0. A partir de I’instant 27, la ligne sera done chargee & la ten- 
sion (fig. 17) : 




( 4 ) 




Lignes en regime impulsionnel 


Les cas paniculiers int£ressants sonl ceux oil : 

a) Z R — oo Alors F k =\ : I’onde rdflechie double la charge prise sur la ligne. 

b) Z R = 0 Alors T* = - 1 : I’onde reflechie annule la charge prise par la 

ligne. 

c) Z R = Z t Alors F a , = 0 : ii n‘y a pas d’onde reflechie. La ligne est tout 

entiere chargee a la valeur E/2 des que t = T. 


73.2 Generateur adapte a la ligne - 
Z R imaginaire pure 

L* originality de ce cas. par rapport au precedent, tient a ce que esl fonction 
du temps ; il faudra done se demander quel est le regime transitoire sur fimpe- 
dance de charge. 


a) Charge capacitive : Z p = l/jCw 



Figures IS el 1 9, 
Roseau equivalent et 
variation de la Lension 
en fonction du temps 
aux homes d’une 
charge capacitive 
soumise A un Echelon 
de tension. 


Lorsqu’au bout de t = T, f echelon de tension d'amplilude E/2 arrive sur C , tout 
se passe comme si, a cet instant precis, on consiituait en bout de ligne le circuit 
de la figure 18. Le condensateur va done se charger exponentiellement a la 
valeur E/2 a vec une conslanie de temps t = C Z t (tig. 19). 

A l’extremite de la ligne. il y a. a / = T, un courant mstamane de charge, de 
valeur = E/ 2 Z c ei, comme la charge commence juste, V* = 0. Done : 
r A (7j = - 1. Tout se passe comme s’il y avail un court-circuil en bout de 
ligne. En fin de charge, 1 R - 0 et V R - Ej 2 done Z R = <*> ; l e condensateur est 
equivalent a un circuit ouvert. Alors = l. Dans le regime transitoire, le coeffi- 
cient de reflexion passe done de - 1 a + 1 au fur et h inesure que la charge s’ef- 
fectue. 

A fentree de la ligne, entre 0 et IT, la tension est Ef 2 (fig. 20). 




dig. 21). II va done apparaTlre mix bomes de L une force dlectromotrice d’induc- 
tion propie qui va s’opposer a retablisscmeni d'un courant darn L. Pour / = T, 
elle a pour valeur E/2 et elle va dccroitre ensuite exponenliellement pour s’an- 
nuler avec la constants de temps i = L/Z c (fig. 22). 


A FextnSmite de la ligne, nous avons pour / = T : I R = 0, V R = E/2 d'ou Z R - 
Tout se passe comme si l’on avail une ligne ouverte. Done ; ( T) — + 1. En fin 

de charge, au conlraire, - 0, done Z-r = 0 et T r = - 1 . Tout se passe comme si 
I’on avait une ligne courl-cirCuiLee. Dans le regime transiioire, le coefficient de 
reflexion passe done de ■+• 1 & — 1 . 


A I’entrde de la ligne, la tension est egale a E / 2 entre 0 el 2 T (fig. 23). A I’ins- 
tant 2 T arrive une onde d’ amplitude E/2 : la tension double comme si la ligne 
etait ouverte. Mais, au fur et a rnesure que / augmente, passe de + S H - 1 




a vec une eonstante de temps egale h. celle de I’inductance. Alors ('amplitude 
reflechie diminue de E / 2 a - E/2 et la tension a 1’entree de la ligne decroti de E 


& 0 . 



Figure 23. 
Ph6nomfenes 
observables a vec un 
oscilloscope 5 ) ’entree 
d'une ligne pour un 
generateur adaptd el 
une charge inductive. 


7.33 Generateur desadapte - Z R reeile 

A partir de t’ instant (soit / = 0), oil l'eehelon de tension est applique a la ligne. 
nous avons vu qu’une onde incidente initiale d’amplilude E' = E Z,./(Z r + Z c ) se 
propageait du generateur vers la charge. La charge uyant un coefficient dc 
reflexion r^, il y prend naissance, a r = T, une onde reflechie d’ amplitude F ff E' 
qui se propage vers le generateur. En arrivant sur le gdnerateur, a r = 2 T, celte 
onde donne a son tour naissance a une seconde onde incidente d’amplitude 
V R V G E et a,ns ’ su * f e. 

La difference entre ce regime et eelui d’ impulsions de tension est que nous nous 
interessons ici a la propagation d’ondes qui se superposent les unes aux autres 
alors que nous avions a faire prccedemment a des impulsions qui ^Laient bien 
separees les unes des autres. Pour faire une etude mathcmatique du phenomfene, 
appelons en les affectani d’un numero d’ordre : 

• 01, les ondes qui se d£p!acent vers la charge, 

• OR, les ondes qui se deplacent vers I’entree de la ligne. 

Ofy - E’ OR | = E ’ 

o^-r*r - c e- or 2 = r%r c £’ 

oi 3 =w R r a ) 2 E- ew 3 =r s ’r*f 

o/„ = (r R r c )”-‘£' OR„=r"r£~' E' 



les 27, il y a un accroissement de tension supplementaire. En fait, le regime per- 


manent s’etablit assez vite sur Ja ligne car, d’une part les accroissements sont de 


plus en plus faibles, d' autre part les intervalles de temps 27 sent ires courts (de 


l'ordre de 1 fis pour une ligne de 100 m). 


Avec un oscilloscope, nous observerions aux instants 27, 47. 67... les variations 
de la tension a 1’entree de la ligne resultant de la superposition a la tension deja 
existante d’une onde de tension venant de la charge et de l’onde rfiflechie a 1'en- 
tree de la ligne & laquelle elle donne naissance. Nous aurons ainsi successive- 
ment (fig. 24) : 

• deO a 27 - e : E' 

- de 27 a 47- e : E' + E’ + r R T c E7 = E7 + + T c ) E * 

• dc47 a 67 - e : E‘ + T w (l + V G ) E' + F c E' + V 7 C E' 

= Jr + r,(i+ r c )£’ + r5,r c (i+r 0 )f 



LlGNES EN REGIME IMPULSIONNEL feff 9 §|^ 


= f + r w (i + r G ) e* [i + r*r c ] 

etc. 



Figure 2d. 
Phdnomenes 
observables avec un 
oscilloscope a 1‘ entree 
d'une ligne pour un 
generateur desadapie 
dans le cas oil r G el 

r*>o. 


La tension a la fin du regime transitoire est la somme de F.' et de la serie : 

r R o + r c ) e [i + v R r c + r 2 * r 2 G + ...j 

dont le terme gdndral esi : (1 + r G ) E\ et la raison : r R 


La tension a l’emree de la ligne lorsque le regime permanent est etabli est done : 

+ r„ 

(7) 


r*0+r c ) i 

E'+E’El 


He + ^ft + *A> 


r A r C 


r / C 


Wc 


C’est bien la le rdsultat qui avail tli trouve, en sommant d’une fa£on differente a 
la formule (5). 

D’autres « cas de figure » que celui represente ci-dessus (qui correspond a T R et 
T g > Oj sent possibles selon que et P G sont lous deux < 0 ou Pun > 0 et 
1’nutre < 0. II est vivement conseille au lecteur de tracer, pour chacun d’eux, les 
graphiques V e (/) a titre d’exercice. 


Remarque 

Tous les raisonn aments de ce paragraphe out Si A fails en supposnnt que Von avail 
une ligne sans perte. Dans le cas d’une ligne avec penes, its restent qualitative- 
mem valables ; dans les relations ecrites, on tiendra rumple des penes en ajou- 
lunf tilt fiirteiir multipliruiif e a! clnupte Jins i/u'itur longueur dr ligne ( a etc 
parcourue j/ar une des nudes cunsidcrces. 



8«H PARAMfcTRES PRIM AIRES 

Nous avons exptique au chapitre « Propagation sur une ligne en haute 
frequence _ Mod£lisation de la ligne », 1’ importance et k rfile des parametres 
dits primaries /? t , L ( , G { et dans la mod^lisation d’une ligne. Pour les lignes 
T.E.M. comme les lignes bifilaires et coaxiales - oil les notions de tension et de 
courant conservent un sens, car les champs E et H sont transversaux - ces 
parametres ont une signification physique et peuvent etre determinds par des for- 
mules analytiques simples. 

La determination de L { et Cj peut etre effective & parti r des lois fondamentales 
de i’electromagnfitisme dans 1’ approximation des dtats quasi-stationnaires ; en 
effet, pour les lignes T.E.M., la repartition du champ dans un plan transversal est 
la merne que Ton soil en regime stationnaine ou en regime variable. 


Pour ce qui est de et G|, on doit tenir compte des ph£nom£nes lies aux hautes 
frequences : pour I? j5 il s’agit de la localisation superficielle des courants dans 
les conducieurs (effet de peau) et pour C l des pertes de nature conductrice dans 
le di£lectrique. 







Micro-ondes 


8.1.1 La ligne coaxial© 


Figure 1. 
Ligne coaxiale : 
g6om£trie et Elements 
constirmifs. 



Soienf d l le diametre du conducieur interieur de conductivity dj. d 2 le diametre 
interieur du conducieur exterieur de conductivity a 2 . £ r la constante dielectrique 
relative et tg 5 le facteur de pertes du dielectrique. 


Les valeurs par unite de longueur de la resistance, de I’inductance, de la conduc- 
tance et de la cupacite sont respoctivement : 



(Q/m) 


U) 


M -0 ^2 

— In -,-=0,2 

2n <1 1 


10 6 ln--(H/m) 


(2) 


2 e/t g5 o e / lg8 

Cj =4 jt 2 —j— = 0,349 ■ 1 0 “ 9 — (S/m) 


In ~ 


2n£ 

C ,= — =0,055-10 
d 7 
ln-~ 


In 


-9 £ ' 


In 


d\ 

(F/m) 


( 3 ) 


(4) 


8.1.2 La ligne bifiliaire 



Soient d le diametre 
des conducteurs de 
la ligne et D leur 
espacement d’axe a 
axe. 


Les valeurs par unite de longueur de la resistance, de 1’ inductance, de la conduc- 
tance et de la capacite sont respeclivement : 
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(H/m) 


(S) 


, 2D m _6. 2D 

L, = — In — =0,40 • 10 °ln — 7 (H/m) 

7i “ d 


( 6 ) 


G. =2k 2 ^^ = 0,175 ■ 10“ 9 


E J tg 5 


In 


2D 


In 


2D 


(S/m) 


(7) 


TIE „ u £ r 

C,= — = 0,028 -10 " 9 


'* , 2D 

In 


In 


2D 


(F/m) 


( 8 ) 


6-2 Parametres secondaires 

DE LA LIGNE COAXIALE 


8.2.1 Affaiblissement 


Nous nous pla^ons dans-le cas des Iignes a faibles pcrtes qui est evidemment le 
seul int6ressant en pralique. L’ affaiblissement doit alors se calculer d’apres la 
formule (5) du chapitre 6 « Lignes avec pertes » et l’on oblient : 


a (Np/m) = y/ejn 


/ 1 ] s 

i 1 \ 

I -P 

[ d l V C \ (! 2 sj d 2 . 

d*) 

In 

l d il 


nf tg 6 


(9) 


Dans cette formule, il est facile de reconnaltre que le premier terme reprdsente 
les pertes a. c dans les conducteurs et que le second represente les penes <x d dans 
le di£lectrique. En explicitant numeriquement e et v = 1 /y/ejj., nous obtenons ; 


a f (dB/m) = 45,8 


m ~ 6 sf^7 



( 10 ) 


a d (dB/m) = 91-10 tg 8 


(ID 


Micro-ondes 


8.2.2 Para metre de phase 

Pour le parametre de phase p, nous savons d’aprfes la relation (4) du chaps ire 6 
« Lignes avec pertes » que : p = m Ly C { . 

En tenant compte des relations (2) et (4), nous avons : 


P = 271 ^ V E l J o — {12) 

A q Aq 

Com me, par definition, p = 2n/X , il en resulte que la longueur d’onde sur la 
ligne X = XjJ sJlT'. esl la meme qu'en espace libre di£lectrique. 

D’autre part, la vitesse de phase : 

' — i- (13) 

P J L \ c i »/eu n ,/eT 


est aussi la m£me qu’en espace libre. 

Enfin, puisque v p est ind£pendante de la frequence, nous avons pour la vitesse 
de groupe : v g = del/ dp = to/ p = v p . 

La Ligne coaxiale est done exempte de distorsion de phase. 

Toutes ces proprietes sont normales puisque le mode de propagation est un mode 
T.E.M., comme en espace libre. 

8.23 Impedance caracteristique 

En se pla^ant toujours dans I’hypothese des lignes k faibles pertes, 1' impedance 
caracteristique est donn£e par la formule (7) du chapilre « Lignes avec pertes », 
En VHP et aux frequences sup£rieures, tl est possible de n6gliger les termes en 
i?j/2bj6) et G,/2C’|C0 (voir excrcice 8.3) d’o£) : Z c - J L,/Cj 


60 , 

-7=10-7- = 

/p 


138 , *2 

— 7= log ~r (CO 

. / E CJ \ 

V r 



Aftn de rgdutre les pertes, on a interei k utiliser Fair comme dieLectrique, d’oh 
1’emploi d’isolants dits semi-aerds (notamment dans les lignes rigtdes) oil le 
centrage des conducteurs est obtenu au moyen de disques de permittivitd e r et 
dYpaisseur e espaces d'une periodteitd € (fig. 3) ; alors : 



Licnes bifilaires et coax/ales 


Zc = 


60 , d 2 

- =- to , 

e a ] 


1 +(£- 1 )- 


(15) 


83 Dimension optimale 

D'UNE L1GNE COAXIALE 


Pour rendre les pertes minimales, on a dvidemment intdret k utiliser un dielec- 
trique el des conducteurs de trfes bonne qualite. Ceci etant, nous constatons 
d’aprds la relation (9) que a depend de la frequence et des dimensions du 
coaxial. A une frequence donnee, seul le terme a c reprdsentant les pertes dans 
les conducteurs, depend des dimensions du coaxial : 


cl=K 

C 


( 1 \ \ 




i \[^\ ^2 ; 


V d 'J 


Dans le cas particulier, important en pratique, ou <J| = o 2 = nous avons 


a = A' l -== 

^2 


id. 


+ 1 


I 1 

d 2 

ln-j" 

d \ 


Si d 2 est fixe, nous voyons que le minimum de a ^ done de a, correspond au 
minimum de la fonction : (1 + x)/ln x avec x = d 2 /d y . 

Sa d&ivee s’annule pour In x = 1 + l/x soil pour x = 3,59. 


Pour qu'une ligne coaxiale presente des pertes minimales, il faut done que 
d 2 /d y - 3,59, D’apnbs (14), la valeur correspondante de I’impddance caracteris- 


tique est : Z c ~ 16,1/ J £ 


11 est Lriteressant de 
, - - 


nage du minimum, 
a c varie relative- 
ment peu en fone- C2 

tion de d 2 /d y (fig. 

4). Ceci laisse done 1 

une marge pour 
choisir d 2 /d y afin 
que la valeur corres- 1 

pond ante de Z c soil 

\ 





Figure 4. 

Variation de 
i’affaiblissement 
refatif d’une ligne 
coaxiale en fonction 
du rapport dj/d,- 

1 

\ 



* A _ £' 

'■'f 


\ 




2 3 4 5 6 ^ 


adaptee au prohlfeme a traiter ou & la normalisation etablie. 



8.4- Puissance transportable 

PAR UNE LIGNE COAXIALE 

Figure 5. 

Champs E et H en un 
point M du didlec- 
irique d’une ligne 
coaxiale. OM = p ; 
p, et pj sont les rayons 
des conducleurs 
interieur et ext&ieur. 

A est une constante qu’il est judieieux de determiner en fonction de la valeur du 
champ electrique £j h la surface du conducteur interieur puisque c’est a cet 
ertdroit que le champ electrique est le plus eleve. 

Nous avons, en module : E x = (2n/\) ■ {A/ p ( ) 

Pi -i — z 

d'ou : E p = -}E l —e \ (18) 

D’aprtis le vecteur de Poynting : P = (\/2)E J \H , la density de puissance 
transpon.ee n*a qu’une composante, parallfele a I’axe du coaxial, qui a pour 
expression en M : 


Soil un point A/(p, $) de la section droite 
d’un coaxial dont la distance radiale a I’axe 

"» — w 

esi OM = p. Les champs E et H en ce 
point sont definis respectivement par leurs 
composantes radtale et Langentielle (fig. 5). 

p .2n A _j^ t 
£ p“- j xV x (16) 


H =E 
— v -p 
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P =i £ //* =! £2 
z 2~P~ «P 2 P 


_ E _ t £ 2 v 

a 2 P I20 te 


P z = X - r - — 

z 2407t ' p 


La puissance moyenne active transport^ par le coaxial est donnee par le flux de 
P , a travers la section droite : 


P,AS. 


240 tc 


2 2 pdpd<p_ V E r 

)P| JL n 2 240jt 


2 r2n rp 2 dp 


r p2 2 ~ 2lt . P 

— £, p dtp 

Du 1Hl Jo V J D 


Pi P 


p V ^ b?2 «■- | t 

120 Pi ln 


En appelant E 0 la rigiditd du dielectrique utilise, nous obtenons 1’ expression de 
la puissance maximale transportable par le coaxial ; 

\j £ r 9 2 ^2 

P = r2 _ 2 , /^i -> 


p — _v •_ 

,na * 120 


A) p, 111 


Nous voyons que cette puissance depend des dimensions du coaxial. Pour un 
coaxial de diam^tre extdrieur donn£„ nous voyons que depend de la 
fonction (l/jr 2 ) In x avec x = d 2 /d v Cette fonction passe par un maximum 

pour x = yfe = 1,65. 


ParamEtres secondaires 


DE LA UGNE BIFiLAIRE 


8.5.1 L'affaiblissement 



Micro-ondes 


Comme pour la ligne coaxiale, le premier terme nepresente les pertes U c dans les 
conducieurs et le second les pertes a d dans le di^lectrique. En explicitant nume- 
nquement e et v = l A/ep. , il vient : 


* / E / 

a ; . (dJ3/m) = 45,8 • 10 “ 6 \/ * 

1 loj 

X 

(23) 

20 

d]n 'd 

a J (dB/m) = 91 ■ 10 JT. 

f tgS 


(24) 


L'affaiblissement le plus important est celui dG aux conducteurs. Nous voyons 
que, pour un dielectrique et des conducteurs donnes, il depend en premiere 
approximation des dimensions par la fonction l/d In (2 D/d). Pour un ecarte- 
ment des fils D = cte, cette fonction passe par un minimum pour 2 D/d - 2.72. 
En pratique, cette condition n’est pas respectde car cela obligerait a prendre des 
fils de diametre trop important (d’oG augmentation du poids et du cout). 
Heureusement, la variation de a ( . avec le diamfetre des fils esi ir&s lente puisque 
la valeur du minimum est seulemenl inultipli^e par deux pour 2D = 10 d. 


8.5.2 Le para metre de phase 

Pour le para me! re de phase (3, nous trouvons comme pour la ligne coaxiale : 
P = m y/L | C | = to y 6ji d’ou les memes conclusions concemant X, v p et v g . 


8.53 L'impedance caracteristique 


Elle pourra etre calculee, dans les memes conditions que pour la ligne coaxiale. 
d’apres : 



7t£ “ 





o d 

log -J (25) 


S’il s’agit d’une ligne bifilaire sous ecran (fig. 6), l’impedance caracteristique 
est donnee par : 



(26) 


Eniin, pour une ligne bifilaire a dielectrique air dont l’dcanement entre les deux 
conducteurs en cuivre est maintenu constant au moyen d’entretoises isolantes de 
permittivity e r d'epaisseur e et d’espacement € (fig. 7) : 
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276 


l+(e -1) 


, 2D 
= log —r 
e d 


(27) 


gaine mdallique 


isdant de constants 




d 




Figure 6. 

Ligne bifilaire sous 
ecran en coupe 
transversale : 
geometric ei Elements 
constitulifs 

Figure 7. 

Ligne bifilaire uvee 
entretoises isolantes. 


8-6 Param^tres secondaires des lignes 

UTILISEES EN BASSE FREQUENCE 

Les paramfetres secondaires determines au paragraphe 8.2 pour la ligne coaxiale 
et au paragraphe 8,5 pour la ligne bifilaire font ete dans ^approximation des 
hautes frequences qui suppose que R { L,co et C, <€ C,C0. Pour les lignes 
coaxiales. cetie approximation esq en general, valable car dies ne sont pas ulili- 
s des en telecommunications a des frequences inferieures a 100 KHz. Les lignes 
bifilaires, en revanche, sont utilisees aussi bien pour acheminer des signaux mul- 
tiplex HF (comprenant de 12 a 120 voies telephoniques) que pour les liaisons 
entre centraux et abonn& ou elles fonctionnent alors aux frequences vocales, 
e’est-a-dire a des basses frequences comprises entre 0 et 4 KHz. A ces fre- 
quences, alors que la condition G, CjO) est toujours satisfaite, la condition 
/?j «f Z, ( oj ne 1’est plus et 1’on a, au contraire, R i s> Z^CO (a moins que Ljto ne soit 
releve artificiellement par le precede de pupinisation, explique au chapitre 6). 

De plus, en BF, I’inductance Lj est fonction de la frequence ; elle est, en effet, la 
somme : 

* d’une inductance exteme L e , due aux lignes de force du champ rnagnetique 
qui ne pdietrent pas dans les conducteurs. L e est independante de la frequence 
et se calcule par les formules (2) ou (6) ; 
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• d’une inductance interne L r due aux lignes de force qui se ferment dans les 
conducteurs. L f depend de la frequence ; elle vaut 0,1 niH/km aux frequences 
vocales, elle ddcrolt quand la frequence augmente & cause de 1’effet de peau et 
tend vers z£ro aux hautes frequences. 

Voyons maintenant quelles formules doivent etre utilisdes en BF pour le calcul 
des paramdtres secondaires des lignes, compte tenu de ce que : > L|to et 


C, =0. 



f !_+ j_' 


y=\f&\ 

+j L i o)(G s +j C, to) = \ 

/j/?, C, 0) =^1 Cj £0 


D'ou : 

a=P = V 

/ /?j C | to 

(28) 

2 

et : 

CO 

v — - = \ 

13 \ 

/ 2o) 
/ *1^, 

(29) 


L'affaiblissement et la vitesse de propagation augmentent comme la racine 
carree de la frequence ; it y a done de la distorsion d' amplitude et de phase. 

r~_ r*r 

V j Cj CO V C, CD £ (30) 

Le module de Z c varie done en raison inverse de yff . 


/ R\ +jL, to 

V G \ + J C \ W 


8.7 Exemples de lignes utilisees 

EN TELECOMMUNICATIONS 


8.7.1 Cables telephoniques 

pour frequences vocales 


Figure S. 

a. Ligne bifilaire 
appelee « paire ». 

b. Quarte constitute 
par deux lignes 
bifilaires. 

c. Quarte dile « en 
etoile ». 



Ces cables sont constitues de plusieurs lignes bifilaires ou « paires ». en general 
groupees par deux pour former une quarte (fig. 8). Us servent b relier les 
abonnds aux centmux tdlephoniques. 



LtGNES BtFILAIRES ET COAX! ALES 


Les conducteurs sont isc>I£s par du papier sec ou du plastique (£ r = 2) ; la dis- 
tance entre axes des conducieurs est d’environ 1,5 fois leur diametre (2 D/d = 3) ; 

dans 1’exemple qui suit d = 0,4 mm. 

a) Parametres primaires (fig. 9, d'apr&s [33 p. 223-224]) 

• La resistance /?j a la raeme valeur en BF qu’en courant continu, soit de l’ordre 
de 100 El/kin. A partir de 100 KHz, elle augmente proportionnellement a sjf 
(relation (5)) sous [’influence de 1’effer de peau. 

• La conductance G, peut etre negligee V f 

• L' inductance L, n’atteint sa valeur de 0,44 mH/km donnee par (6) qu’en HF ; 
lorsque la frequence diminue, elle augmente pour atteindre une valeur de 
Fordre de 0,6 mH/km aux BF ; cette augmentation est due k Fadjonction de 
F inductance interne dont nous avons parl£ au paragraphs 8.6. 

• Enfin, la capacity est d’aprfes (8) : 0,051 (iF/km. 


b) Parametres secondaires 

En BF, par exemple k 1 KHz, oil L ( co = 4 Q/km f?, ces parametres doivent se 
calculer k Faide des formules (28), (29) et (30). 



R I C i (i) 

a = \ / . = 0,1265 Np/ km s l dB/km 


2to 




V *iC , 


= 4,962 • I0 4 km/s 


Ci 6) 


e J 4 = 558 ft Z.-45 c 


En HF, par exemple a 1 MHz, ou L ( £D = 3 140 ft ces parametres doivent 
se calculer & Faide des formules (23), ( 13) et (25). 


/ E r 

a - 45,8 v' — s Jf M Hz 


d In 


2D 


l 


dB/km 


En prenant £ r = 2, a = 5,65 • 10 7 . d = 0,4 mm el 2 Dj d = 3 ; a = 26 dB/km. 

— > v p = — j- — = 1 98 000 km/s (avec L j = 0,50 mH/km) 

\J L l c l 

-> Z r = 21 Lln?5 = 93,2Q 


Les figures 10, 11 et 12 d’apres [33 p. 224-225] moot rent respectivement les 
variations de Z c , a et v p dans la gamme de frequences 1 KHz- 10 MHz. 
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Figure 9. 
Variation ftdqueniielle 
des paramfctres 
primairex R j et L, 
d'une ligne bifilaire 
util i see en 
telecommunications 

Figure JO. 
Variation frequentielle 
de | Z c | el arg Z L de la 
ligne bifilaire caracte- 
rifde a la figure 9. 

Figures 11 et 12. 
Variation fr&juentielle 
des parametres a 
et v de la ligne 
bifilaire caracteris£e a 
la figure 9. 



1 (MHz) 




/(MHz) 


/(MHz) 



Les figures 9 a 12 sort ext mites tht livre de K.F, So tide r et C.A.L, Reed 
« Tstmsmissian and propagation of electromagnetic waves » (Chap. V!, p. 223 d 
225). £diteur Cambridge University Press ( 1978). 


8.7.2 Cables telephoniques a circuits coaxiaux 
pour multiplex 

Ces cables sonl constituds par le regroupement de plusieurs lignes coaxiales 
doni les diametres des conducteurs intdrieur et exierieur sonl 2,6 et 9,5 mm 
dans les rdalisalions les plus courantes. Ils servent aux liaisons interurbaines 
entre centraux telephoniques et permettent l‘acheminement de 960 voies 
(Af = 4 MHz), 2 700 voies OV = 12 MHz) ou 10 800 voies (A f = 60 MHz). 11 
existe aussi des cables du type 1,2 4,4 mm qui acheminent 300 voies 
(A f = 1,3 MHz), 1 200 voies (A/ = 6 MHz) ou 2 700 voies (A/ = 12 MHz). Enfin 
les cables 3,7/ 13,5 mm sonl utilises pour 10 800 voies (A/= 60 MHz). 

Nous allons nous interesser aux cables 2,6/9, 5 mm dont le didlectrique est de Fair 
sauf pour des rondelles de polyethylene regulierement espaedes qui assure nt le cen- 
trage des conducteurs. La const ante didlectrique relative dquivalente este, = 1,09. 


a) Paramfetres primaires 

D’apres (1), (2), (3) et (4), nous avons : 
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—y R i = 41 <Jf QJkm (/en MHz) 

—» L [ =0,26 mH/krn 
— » Gj = 0 car, £ 1 0 MHz, tg5=l,5-!0" 
— » Cj = 0,046 jiF/ kin 


G. < 10“ 1 S/km 


b} Parametres secondaires 
IIs se detenninent d’apres (10), (13) et (14) : 

-> a=l 9 , 9 -I 0 - 6 ^v?fJ -+4 


V log — 

d \ 

A.vec : z r = 1,09 ; a = 5,65 ■ 10 7 , - 2,6 mm et d 2 = 9,5 mm : 

a = 2,42 J/mHz dB/km 


•J L 1 C. ~ 
60 . d 2 


287 356 kni/s 


Z. = -p= In - = 74,4 Q 


8.8 


400 £ 2 , 


Abaque d'impedances caracteristiques 


J ' - ■-■yjur.aT r— - - - ■» -p — — - 

1 l 


ioo n 



,aoon 


- 500 n 


400 0 


Figure 13. 

Abaque dormant la 
variation de 


2 3 4 5 10' 


dielectnque air 

(e, = l) et 

polyethylene 

(e r = 2,26). 

D'apres Uol (L) : 

« Lignes de transmis- 
sion etfdtres pour iris 
hauies frequences ». 
Dunod (J 959 ). 



Micro-ondes 


Le diagramme de la figure 13, d’apres [27], est tres inleressant parce qu‘il 
donne les valeurs des impedances caract6ristiques des lignes bifilaires el 
coaxiaJes dont nous venons d’eiudier la technologie, en fonction des dimensions 
transvereales de ces lignes el pour e r , constante didlectrique relative de 1’isolant, 
egale £ 1 (air) ou a 2,26 (polyethylene). 
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^ EXERCICE 8.1 

(Paragraph? 8.1 - Param^tres primaires 
d’une ligne coaxial e) 

D£montrer les formules (I) a (4) dormant les 
param£tres primaires d’une ligne coaxiale, en 
appliquant les lois fondamentales de l’yieetro- 
magndlisme des regimes station inures pour L x 
et C, et des regimes variables poor R , el G t . 

On tiendra compte de ce que, dans le didlec- 
trique d’un coaxial : 

• les lignes de champ 61ectrique sont radiales, 

• les lignes de champ magn£tique sont des 
cercles concentriques. 

On notera r, el r 2 (d ] et d 2 ) les rayons (dia- 
metres) des conducteurs intyrieur et extdrieur. 

& EXERCICE 8.2 

(Paragmphe 8.2.1 — Affaiblissement 
d une ligne coaxiale) 

Le param£tre d* affaiblissement a d’une ligne 
coaxiale est la somme de deux terrnes a c et ct d 
qui representent respectivement les pertes dans 
les conducteurs et dans le di£lectriquc. 

Demontrer les expressions (9), (10) et (11) de 
odNp/m), a c (dB/m) et a^dB/m) dans 1* ap- 
proximation des lignes a faibles pertes, 

& EXERCICE 83 

(Paragraph? 8.2.3 - Impedance caracterislique 
d'une ligne coaxiale) 

L,’ impedance caracterisrique d’une ligne a faibles 


pertes est donnde par : 

, . . c i ' 

J _i — + j 

2 L x to 2 C v ipj 

(exercice 6 2). 

Soit une ligne coaxiale utilisee h 100 MHz 
pour laquelle : d-, = 1 cm, d 2 / dj = 3,6, 
o, = o 2 = 5,8 ■ 10 7 S/m, t r - 2,25 el 
ig 8= I0~ 3 - 

L) D6monter que les lernres en R | / 2il. 1 03 el 
G l /2C l to peuvent eLre ndgligds. 

2) Etablir, dans ces conditions, l’expression de 
Z c et calculer sa valeur num^nque. 


& EXERCICE 8.4 

(Purugraphe 8.4 - Puissance transportable 
sur are ligne coaxiale) 

La puissance transport.de par un cable coaxial 
est donnde par la formule (20) od : £j est le 
champ electrique a la surface du conducteur 
inl^neur, de rayon p L ; p 2 est le rayon du 
conducteur ext£rieur ; e r est la permittivity 
relative du di£lectrique. 

1) Quelle est la valeur optimale du rapport 
p^Pj = x pour que la puissance transportee 
soil rnaximale pour E { et p 2 donnes ? 

2) On donne : £, = 10 3 V/cm, p 2 = 1 cm et 
e r = 1. 

Calculer la puissance maximale transpor- 
table. 







Chapitre 9 


Les lignes a ban 
ef a fences 



9-1 Les principaux types de lsgnes 

11 y a une grande varidt£ de lignes a structure bidimensionnelle, appeldes parfois 
lignes planaires, qui ont el6 6tudi<5es et ont fait l’objet d’applications pour la rea- 
lisation des circuits passifs et aussi des circuits actifs hyperfrdquences. Nous les 
avons classifides en deux categories : les lignes a bandes et les lignes a fente. 


9.1.1 Les principaux types de lignes a bandes 

a) La ligne microbande (en anglais microstrip) 

Elle comporte un substrat en dieleetrique, completement metallise sur l’une de 
ses faces et couvert d’une bande mdtaliique sur l’autre (fig. 1). 

b) La ligne triplaque ( stripline ) 

Elle est constituee par deux plaques metalliques s6par6es par un substrat de 
didlectrique au sein duquei se trouve une bande metaliique (fig. 2). 

C'est, en quelque sorte, une ligne microbande rendue symetrique par 1'adjonc- 
tion d’un plan metaliique sup£rieur, image du plan metaliique inf£sieur par rap- 
port au plan ou se trouve la bande centrale. 
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Figure 1. 
Ligne microbande. 

Figure 2. 
Ligne txiplaque. 


c) La ligne h substrat suspend u (suspended substrate line) 


Elle est constitute par un substrat de 
dietectrique supportam une bande metal- 
iique (fig. 3), le tout etant enferme dans 
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9.1.2 Les principaux types de lignes a rente 


a) La ligne a fente ( slot line) 


Figure 4. 
Ligne & feme. 



Les deux conducteurs formant la ligne 
sont dtposts sur la meme face du sub- 
strat ditlectrique (fig. 4). 


Figure 5. 
juide coplanaire. 


b) Le guide coplanaire ( coplanar wave guide) 



11 presente 3 bandes mtial- 
liques stpartes par deux 
femes d’un meme c6te du 
substrat (fig. 5). 


c) La ligne a ailettes (fin line) 


Figure 6 . 
Lignes a ailettes. 
a, unilaitrale, 
A. bilaierale. 
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C’est une ligne & fence unilatdrale (fig. 6a) ou bilaterale (fig, 6b) enfermde (pour 
£ viter des perles par rayonnement) dans le plan E d’un guide d'ondes a la cou- 
pure pour la bande de frequences utilisde. 

La ligne la plus utilisee est, sans conteste, la ligne microbande, en raison de sa 
simplicity de fabrication et des applications qu’elle permet cant en circuits pas- 
sifs qu’en circuits actifs, C’est done elle que nous etudierons le plus longuement. 
Nous nous tntdresserons aussi k la ligne tri plaque qui a ete tres utilisde dans les 
annees 1960 et 70 et dont i! existe encore beaucoup de realisations. La ligne a 
feme, qui est complementaire de la microbande, et la ligne a ailettes, qui en est 
la version & utiliser au-dela de 20 GHz pour e viter les pertes par rayonnement, 
seront egalement dtudides : la premiere dans ce chapitre et la seconde it la fin du 
chapitre 12 « Les guides d'ondes rectangulaires ». Pour les autres types de lignes 
et leurs variantes, nous renvoyons le lecteur aux ouvrages specialises, nOtam- 
ment la reference (34], 


9.2 Permsttivite effective des lignes 

MICROBANDE - LONGUEUR D # ONDE 
ET VSTESSE DE PROPAGATION 



Figure 7. 

Paramfetres 
caracifiristiques de la 
ligne microbande. 


Les param6tres caracterisanl la microbande sont (figure 7) : 

• pour le substrat, son epaisseur h et sa constante dielectrique relative qui est 
souvent elevee (-- 10) afin d’y concentrer le champ clcctromagnytique et de 
rftduire ainsi les penes par rayonnement ; 

■ pour la bande. sa largeur w qui est, en general, de I’ordre de grandeur de 
h (0,1 S w/h § 10) et son 6paisseur6, presque toujours petite ( bjh < 1). 

La difficult^ de 1’dtude de la propagation dans une ligne microbande vient de ce 
que celte propagation s’effectue dans le substrat, de permittivite e r et dans fair, 
de pemiittivite 1, comme le montre la forme des lignes de champ dlectrique sur 
la figure 8. 
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II s'agit done d’une propaga- 
tion par modes hybrides ayani 
les six composantes du champ 
electromagn6i:ique non nulles. 


En fail, les composantes longi- 
tudinales E z et //, sont tres 
faibles et le mode de propa- 
gation dominant peut £tre 
consider comme quasi T.E.M. Mais, meme dans ce cas, il est difficile de delink 
une vitesse de propagation. On sait, en effet. que pour un mode T.E.M. : 


Z /;t = Z 0 / sj e r etant la constante didlectrique relative du milieu ou s’effectue 

la propagation. Or, dans noire cas, la propagation s’effectue dans deux milieux 
de £ r nettement differents. 


Figure 9 . 
a. Microbande reelle. 
b. Microbande 
equivalente. 



a) 



Le probleme serait beaucoup plus simple si Ton avail un dielectrique homogene 
et illimite entourant la bande. La vitesse de propagation serait alors ddfinie sans 
ambiguite puisque la propagation serait pure men t T.E.M. C’est pourquoi une des 
methodes d’dtude de la microbande reelle (fig. 9a) consiste a en rechercher une 
modeiisation equivalente par une ligne microbande a ds61ectrique homogene illi- 
mitd, que nous appellerons desormuis ligne microbande equivalente (fig, 9b). La 
eld du probleme reside dans la determination de la constante dielectrique effec- 
tive E e de ce modele en fonction de £ r , h et w. 

Pendant 25 ans, depuis Assadourian et Rimai (1952) jusqu’ii Hammerstad (1975 
[35 J) sans oublier la contribution majeure de Wheeler [36] les efforts des cher- 
cheurs ont porte sur la determination la mieux approchde de £ e , pour les diverses 
valeurs de w/h. 


Une formule explicite de £ e a ete donnee par Hammerstad. 
• Pour les bandes telles que w/h > 1 : 

h'~ 


£ ( e +l) + -( e - 1) 1 + 12 

e 2 r ' 2 r { W 


* Pour les bandes telles que w/h < 1 : 


^ e 2 r + ^ + 2 r ^ 


1 + 12 — ) 2 + 0,04 
w 


f 




( 1 ) 


(2) 
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Ces relations donnent une approximation meilleure que l % lorsque 0,05 <w/h< 20 
el. E < 16. Le graphique de la figure 10 permet de calculer, d’aprfes ces rela- 
tions, */eJ en fonction de w/h pour diverges vaieurs de E r 



Figure 10. 

Abaque pour le calcul 
de E e en fonction de 
w/h pour diverses 
valeurs de E r , D’apr&s 
Gardiol {37. p. 83 J. 


Pour une meilleure approximation sur t e et un domaine de validity plus 6tendu 
concemant w/h et e r on se reportera aux expressions beaucoup plus compli- 
qudes de Bhartia el Bahl [38, p. 277). 


Notons que, de cette permittivite effective. Ton d^duit : 

• la longueur d’onde \ n sur la ligne microbande, d’apr&s : 


m 


• le parametre de phase p, d'apr&s ; p = 

• la vitesse de propagation d’aprds : 


avec 

x =- 
0 / 

(3) 

2 n 

2K \f £ e 

(4) 

~~K,~ 

Wl 

x 0 

_ C 

— 


(5) 


@.3 Impedance caracteeistique 

DES LIGNES MICROBANDE 

9.3.1 Resultats de Wheeler pour b = 0 

• Pour les bandes telles que w/h > 2 : 
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1 20t[ £ r 1 / yj \ ^ 

— 7= — + 0,883 + — lni-7- +0,94j+ 1,451 +0,165 -V 


* Pour les bandes idles que w/ h < 2 : 
v _ “y'2 


, 60 v '2 , / ih\ E r~ l , It 1 ,4' n 

,/e+l l w l 8 1 2(e +1) 2 f jt 

r r \ / J 


La figure 1 1 permel d’obtenir 1’ impedance caracteristique Z w de la ligne micro 
bande d’apres : 


?m = 


^0 

(ohm) 


300 Hr 


Figure 11. 
Abaque pour le calcut 

e 

fonciion de w/h pour 


■i '' 1 " 
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bande equivalence. Pour un rapport w/h donne, Zq est obtenu d'apres la courbe 
en tirets et se lit en ordonndes k gauche, tandis que \J~£ e est obtenu d’apres 1’une 
des courbes en traits pleins (chacune d’elles correspond a une vaieur irderessante 
de e r ) et se lit en ordonnees a droite. 


9.3.2 R6sultats de Hammerstad pour b = 0 

• Pour les bandes telles que w/h > 1 : 

( 9 ) 

E e est donn£ par la formule (1). 




liOrc 


tv 


+ 1,393 + 0,667 In 


w 


Ji 


1,444 


■ Pour les bandes telles que w/h < 1 : 



£ e est donne par la formule (2) 


( 10 ) 


La figure 12 donne les variations de l’impedance caractdristique Z m en fonction 
de w/h pour differentes valours de e r Cette Figure est interessante a deux, points 
de vue : d’une part elle permet une estimation directe de la valeur approehee de 
Z m en fonction de w/h et £ r ; d’autre part, elle montre que les impedances carac- 
t£ristiques des lignes microbandes sent comprises entre une dizaine d'ohms pour 
les plus faibles, qui correspondent a des valeurs dlevees de w/h ( w/h — 10) el 
de £ r (e r > 10), et 200 £2 environ pour les plus fortes qui correspondent k des 
valeurs faibles de w/ h ( w/h — 0, 1) et de £ r (£ r ~ 2). 



Figure 12. 

Abaque pour le calcul 
de Z m en fonction de 
w/h pour diverges 
valeurs de £ r D'apres 
Gardiol f37,p. 83]. 


1 


10 


9.3.3 Facteurs de correction 


Bien que tres faible, I’dpuis'seur de la bande n’esl pas nulle. On peut en tenir 
compte, dans les relations pr£c6dentes, en substituant & la largeur r£elle w du 
ruban, une largeur equivalent w e un peu plus grande, donn£e par : 


b I 2 jc 
w =. w + — 1 + In - 
* it 1 b 


avec : x = h si w > it /in et x -In w si h/2n > w > 2b. 

Par ailleurs, les formules (8), (9) et (10) sont inddpendantes de la frequence. II 
est possible d’en tenir compte de fa 9 on approchSe en remplagant £ e dans ces for- 
mules 


par : 



(12) 


, _ 10 7 Z rn 

avec: J d~ ^ ' h (13) 

et : G = 0,6 + 0,009 Z m (14) 

Si f< f d , il n’est pas necessaire d’effectuer la correction. D’autres expressions 
sont donnees dans {38, p. 279-280}. 


9.3.4- Dimensions d'une ligne microbande 
en fonction de Z m 

Des relations dues a Wheeler (36] permettent de trouver le rapport w/h en fonc- 
tion de 1’ impedance caractdristique Z m de la ligne r6elle (avec Z 0 = 120rt) : 


• Pour le cas ou w/h < 2 : 




(15) 


h [2 

avec : 

A = nJ2U + 1) -^+-'^-10,23 + ^- 

(16) 


V z 0 e, + l e. 



• Pour le cas ou w/h > 2 : 

In (Z? - 1 ) + 0,39 — -2^1 + — [/?_ 1 -]„(2B- 1)J 
b m r £ r n 


(17) 
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avec : 



(18) 


9.4 Affaiblissement 

D'UNE L1GNE MICRO BAM DE 

II y a trois types de pertes dans les lignes mtcrobandes : dans les conducteurs, 
dans le di6lectrique el par rayonnemcnL lx ealeul eumt nssez long et complexe, 
nous ne donnons iei que les resullats, d’apres /J4/. 


9.4.1 Pertes dans les conducteurs 


Si w/h s l 


a<, (dB/rn) = 1,38 A ' 


m 


32 


32 + 




; wA 2 


(19) 


Si w/h i? 1 : a , (dB/m) = 6, 1 - 10 5 A 






0,667 






+ 1,444 


( 20 ) 


avec : 
et 


A = 



fl + 


w 


e \ 


) ,25 

7t 



B = h si w/h = L/2tc et B — 2/c w si w/h 4s 1 /ill. 


( 21 ) 


R s = \f: jqip/ ou p, rdsistivite des conducteurs. 

Z m , impedance caracterislique dc la microbande. 
w £ , Iargeur dquivalcnte du ruban. 

Ces valeurs tMoriques sont valables pour des conducteurs dont la surface est 
plane. Mais si la surface pr^sente des rugosites, 1’atfaiblissement est nettemem 
plus grand. En pratique, on obtient une limite supdrieure de et c en utilisant la for- 
mule approch£e suivante : 

R s 

a (dB/m) = 8,686 ~,- 

‘ M Zm 


( 22 ) 
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9,4.2 Pertes clans le dielecfrique 


I20n 

(dB/m) = 4,34 — j= • { o d 


e V 


( 23 ) 


ou : 


a . (dB/m) = 27,3 — ^ 
a <- — ] 


E e~ l tgS 


£ r J \/ E e ’'■0 


(24) 


c d = a) Cq e r tg 5 est la conductivity du didlectrique. tg 8 est la tangente dc 
1 ’ angle de pertes. 


Sauf si le substrat est en semi-conducteur (Silicium ou AsGa), a d < a f comme 
le montrent les courbes tracdes sur la figure 13. 


Figure 13. 
Graphique dormant les 
pertes conductrices a c 
el dielec inques Ct d 
pour different^ 
subsiraus. 
D'aprfcs Gupta 
[34, p. 75]. 



! -.3 Pertes par rayon ne merit 

Le rayonnement d’une ligne microbande est le fait des modes d’ordre sup^rieur 
qui sort engendrds pax les discominuites. D’aprfes Hammerstad ces pertes sont 
proporiionnelles a (hf ) 2 / \J E r pour une ligne de 50 Cl. 


La frequence limite au-dessus de Iaquelle plus de 1 % de la puissance est 
rayonnee It fextremite d’une ligne ouverte est donn£e par : 
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(e/‘ 

/m (GHz) - 2, 1 4 h (25) 

Par exemple [37, p. 85 J, pour un substrat de /* = 1 mm,/ M = 3 GHz si f r = 2,5 et 
/ M = 4 GHz si t r ss 1 0. 


9-5 La ligne triplaque 

La ligne triplaque (fig. 14) est constitute par trois conducteurs - une bande cen- 
trals et deux plans de masse - et elle est remplie par un dielec irique homogfene. 
Elle fonctionne done en mode T.E.M. tant que sa hauteur b est suffisamment 
petite pour qu’il n’y apparaisse pas de modes d’ordre superieur, e’est-a-dire tant 
que : b < ’kj2 y J~z r . 



Figure 14. 

Coupe transversale 
d’une ligne uiplaque 
avec les lignes de 

champ E ( ►) 

et de champ 
H{ ►)- 


Dans ees conditions, les champs E et H sent contenus dans un plan de section 
transversale (fig. 14) oil tls sent concentres autour de la bande centrale si bien 
qu’il est possible de limiter la largeur des deux plaques inferieure et superieure & 
5 w. 


Pour le cas ltmite oil / = 0 (bande centrale d’dpaisseur nulle) P Impedance carac- 
tdristique Z ; est donnde par la relation : 


Z, 



(26) 


K(u) est une integrate elliptique complete du premier ordre. 


it 


K(u) = 


2 J 1 —u 1 sin <n dtp 
.0 v ' 


( 27 ) 


u = ch 1 (nw/lb) a ’ = \f 1 - u 1 = th ( 7 t w/lb) 
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Siw//><0,5 (0.5 < t^ 2 < I) 

Z' 

Si w/b > 0,5 (0< u 2 < 0,5) 

z,jr r =30^ 


30 In 2 


in 


] + sfu 

\+sJV_ 

1 -Ju‘ 


(28) 


(29) 


Pour les cas ou Pepaisseur de la bande centrale n'est pas ndgligeable, Wheeler 
[40] a calculd les formules suivantes : 


E r = 30 in 


1 4 


7C 


b - r 

w * 


b-t 
w * 


(8 b-t> 

2 


+ 6,27 

it w ’ 

\ K J 


ou : 


avec 


w’ = w + Aw 


Aw 

b^l 


X 

l-i]n 

X ) 2 

i 

f 0,0796x ) 

m 

n (1 -x) 

U-jcJ 

~ 4 l.ljf 





{ b ’ j 



m = 2 1 4 


3 1 


■x) 


- 1 


el : 


i 

xm b 


(30) 

(31) 

(32) 

(33) 

(34) 


Pour one determination plus rapide de 1' impedance caractdristique Z, . i! est pos- 
sible d’utiliser un graphique du h S.B. Cohn [d’apr&s 42] qui donne la valeur de 
Z, ^£ r en fonction du rapport w/b et pour diverses valeurs du rappon t/b 

(fig. 15). 

Pour la conception de circuiLs micro-ondes utilisant des lignes triplaques, il est 
essentiel de pouvoir calculer les dimensions de ees lignes permetianl d'obtenir 
une certaine impedance caracrdristique. Les courbes precedentes permeitent de 
determiner directemeni ou par interpolation les valeurs de w/b et t/b correspon- 

dam la valeur ddsiree de 


Pour plus de precision, il est possible d’utiliser des formules de symth&se 
ddduites des formules precedentes ; on les trouvera explicitdes dans la reference 
1 43 , p. 58-59]. La me me reference fournit les formules donnant P attenuation 
dans les conducteurs et dans le didieetrique de la ligne triplaque. 

Noions enfin que tous ees rdsulmts restent valables avec une iris bonne preci- 
sion (au moins un pour cent) tant que la ligne fonetionne er mode T.E.M. La fre- 
quence limite au-dessus de laquelle apparait le premier mode supdrieur est 
donnee par : 

0,15 1 


b , ft. 


w 


71 


/( GHz)- 


(35) 



Figure 15. 
Abaque pour le calcul 

de s JT' r Z, d’une 

ligne tri plaque en 
fonction de w/b pour 
di verses valeurs de 
t b, D’apres Saad 
(T. S) [42. p. 117). 
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tires de la mdthode 
d’analyse due A 
Cohn / 44 ’] qui est la 
plus g€neralement 
utilisee. 


9.6.1 Le champ electromag netique 

En dtudiant la ligne h fente comme un guide d’ondes £lectromagn£tique, il est 
possible de determiner les six composames du champ electromagn^tique. Dans 
le cas oh la largeur w de la fente est trfes infdncure & la longueur d'onde Aq en 
espace libre, la fente peut etre consider^ comme une source Lindaire de courant 
magndtique. En zone de champ lointain, c’est-A-dire & des distances r £> w, le 
champ produit par la fente a trois composames : 

H z = AH^Hk c r) (36) 


H r = - 



H{ l Hk c r) 




JcOji dH z 

kl ' ar- 



il X S 


H r 


y v est le paramfetre de propagation selon l’axe de la fente (axe des z). 
X s , est la longueur d'onde selon 1’axe de la fente, 

2k 



(37) 


(38) 


(39) 


Pour que la ligne A feme ait peu de pertes par rayonnement, il convient que ces 
champs soient concentres <1 son voisinage et diminuent done rapidement avec la 
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distance r. II faut, pour cela, que i’argument k r des fonctions de Hankel tnter- 
venartt dans les expressions de //„ H r et soil imaginaire. En effet, le compor- 
tement a.symptotique de telles fonctions esl donne par : 





UK 

-v-j -j 


K 

4 


v' J ™ 


(x grand et > 0) 


(40) 


Si done k c r = j | r |, tons les champs sent affeetds d’un affaiblissement e k c r . 
Ceci se prod nil si : 1 - (X () 'A s )~ <0 => X^ > 

Or, selon une approximation grossicre concernant une feme sur un subsrrat sup- 
pose infini, Xq/X^ — y (£ r + 0/2. On a done tnteref a prendre t r > 1 et aussi 

grand que possible. Le ehoix de substrats a haute permittivite didiectrique (en 
pratique, e r > 9) permet de concentrer les champs au voisinage de la feme. 


Exempte 
E r = 16 et 


/ 


= 3 GHz 
Hr) 
HO) 


0,038 


Notons enfin que, d’apres la formule asymptotique tie (jjr) dtmncc ci-dessus, 
les deux composantes en H r et H, du champ magnelique sont en quadrature de 
phase. II en resulte que ce champ cst polarise clliptiqueinenl. Cette propriele 
pourra etre utilisee pour realiser des dispositifs non reciproques, en placard au 
voisinage de la ligne b fenle ties barreaux de ferrite convenablement polarises. 


9.6.2 Longueur d'onde 

et impedance caracteristique 

Les iravaux de Cohn [44} ont permts de presenter sous forme graphique les 
resultats concernant la longueur d’onde X^ et I T impedance caracteristique Z s de 
la ligne b fente pour plusieurs cas particulierement significatifs (voir par 
exemple Gupta et al. [34. p. 204 h 207]). 

II a ete possible de deduire de ces resultats graphiques une formulation empi- 
rique qui souffre d’une erreur inlerieure a 2% lorsque 9,7 ^ Z r = 20 pour b — 0. 


• Pour 0,02 S w/h < 0,2 
X, 


— = 0,923 - 0,448 log E f + 0,2 VV - 0,29 + 0,047 log 

X„ ‘ “l " i 


t h 


10 “ 


(41) 


Z s = 72,62 - 35,19 log £f , + 50 




- - 0,02 1 1 , - 0,1 


w 


VV 

h 


+ log ■ 10 2 1 (44,28 - 19,58 log Ef ] - 


0,32 log e — 0, 1 


VV 


+ -- (1.07 log£ r + 1,44) 


1 1,4 - 6,07 logg^ - 


( h A 

■ 10 2 

X n 

v o / 


(42) 
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Pour 0,2 ^ w/h ^ 1 

X c l v 

— = 0,987 - 0,483 log e + - 7 - (0, 11 1 - 0,0022 e ) 
K r h 


0, 1 21 + 0,094 -y- — 0,0032 e 1 log — ■ 10 2 
h ') X 0 


wW 

Z 5 = 113,19-53,55 loge r + 1,25 — (114,59- 51,88 \oge r ) 


♦*>MK 


- 0. 15 + 0,23 log £ r + j (- 0,79 + 2,07 log e r ) 

• 10,25 - 5 log £ r + ~ (2, 1 - 1 ,42 log £ r ) - - 1 0 2 2 

X 0 



EXERCICE 9.1 

(Pamgraphe 9.2 ~ Permimvilt effective des lignes 
microbande el 9.3 - Abaque de Wheeler) 

Une ligne microbande a pour dimensions gdo- 
mdtriques h = 0,635 mm et w = hj 2. Son 
dielectrique a pour caractdristiques : e r = 9 et 
tg 8 = JO" 3 . 

1) Calculer sa permittivity equivalente e e et 
comparer cette valeur avec le rdsultal trouve 
graphiquement. 

2) Trouver Z m d’apits l* abaque de Wheeler et 
comparer cette valeur avec le resukat cal- 
cule h partir des formules. 

^ EXERCICE 9.2 

( Parag raphe 9.3. 1 - Resultat de Wheeler) 
Demonstration de la formule (8) : 

?-rn ~ V \f^e' 


EXERCICE 9.3 

(Pamgraphe 9.3.3 - Facteurs de correction) 

Les donndes son! les memes qu'& 1'exercice 
9,1 el Z m - 70 n. 

Determiner la frequence & partir de laqueile on 
peui considdrer que le terme de correction frd- 
quentielle a une importance inferieure k 1 % 
dans la formule donnant £ e (/). 


& EXERCICE 9.4- 

(Paragraphes 9.3.3 et 9.3.4 - Dimension d’une ligne 
microbande en fonction de Z m ) 

On veut obtenir une impedance caractenstique 
de 50 Q avec une ligne microbande dont le 
substrat a pour permittivity £ r = 10. Calculer la 
valeur du rapport w/. h. 

Si h = 0,635 mm el b = 0,01 mm (epaisseur de 
la metallisation), calculer la largeur w e du 
rub tin. 


& EXERCICE 9.5 

(Paragraphs 9.4 - Affaiblisxetneni d'une ligne 
microbande ) 

Une ligne microbande a pour dimensions geo- 
metriques : h = 0,635 mm et w = h. Son didlec- 
trique a pour caractdristiques ; £ r = 9 et 

tg 8 - 10 ~ 3 . 

1) Quelle est la frequence en dessous de laqueile 
on peut considerer que les pertes par rayon- 
nement sont negligeables ? 

2) Pour / = 1 GHz, faire le ealcul des penes 
dans ies-conducteurs, sachant que la 
rdsistivitd de la metallisation est p = 0,18 * 
10 “ 7 Q. • m et son epaisseur b = 0,01 mm. 

3) Calculer enftn les pertes dans le dielec- 
trique. 
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& EXERCICE 9.6 

(Peiragraphe 9.5 - La ligiw triplaque) 

1) Calculer les rapports w/b et t/b (fig. 15) 
pour obLenir une impedance caracteristique 


de 50 n avec une ligne triplaque dont le 
dielectrique a une permittivite t r - 2,26 

2) Dans le cas oh w/b~ 0,6 et b - 1 cm, quelle 
est la frequence Jixnite pour un fonciionne- 
ment en mode T.E.M. ? 



Chapitre 10 


Realisation 
efes impedances 
et des 

circuits resonnants 


En regime aJtematif, jusqu’a des frequences de 1’ordre de 10 MHz, les compo- 
sanis passifs tels que les resistances, inductances on condensateurs classiques 
presentent des caracteristiques (/?, L, C) qui sont independantes de la frequence et 
les tron^ns de lignes connectant ces composanis (dans les circuits non integres) 
ont un comportement « neutre ». On dit qu’il s’agit d’elements h « constantes 
localisees », Pour des frequences supdrieures (hautes frequences), au contratrc, 
les eomposants passifs classiques ont des caracteristiques (R, L. C) qui ne cor- 
respondent plus aux valeurs nominales donndes par les constructeurs et varient 
avec la frequence, tandis que les lignes de connexion se component comme des 
impedances dont 1’ inductance ou la capacite change avec la frequence. On dit 
alors qu’il s'agit d’ Elements i « constantes ndpanies ou distributes », 

Dans une premiere partie de ce chapitre, nous aliens voir comment il est possible 
de tirer parti du comportement de (rontons de ligne pour realiser des inductances 
et des condensateurs (§ 10.1 et § 10.2) ou des circuits rdsonnants (§ 10.3 et 
§ 10.4). Ces tron^ons de ligne, qui ont des dimensions tres petites devant la lon- 
gueur d’onde, peuvent etre considdrds coinme des dements h constantes « semi- 
local isees » puisque leurs caracteristiques sont a bande relativement dtroite. 

C’est pourquoi toute une technologic - rendue possible par Le ddveloppement 
des techniques photo! ithographiques de miniaturisation - s’est developpee pour 
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^laborer jusqu’a des frequences de plus en plus dlevdes (30 GHz en 1996) des 
composants dont les caractdristiques res tent inddpendantes de la frequence et 
mdritent done le label « constantes localises ». Le paragraphe 10.5 expose les 
realisations correspondan tes. 


10-1 Equivalence entre uw troncon 

DE L1GNE ET UNE INDUCTANCE 
OU UN CONDENSATEUR 


Nous savons qu’un troncon de ligne d’ impedance caractdristique Z c , ferme sur 
une impedance Z R , presente, ^ une distance x de cette demi£re (Fig. 1), une 
impedance Z(x) donnde par : 


Z(x) = Z c 


Z c+ jZ Rl gfix 


(II 



X 



□ 

_ - 

Figure 1. 
Notations et 
conventions utilisdes 
pour un troncon 
de ligne. 

Z(x) 

V 



Z 

fl 

ZS 

x -«« — 


~XQ 


Les tron^ons utilises ont une longueur x telle que : tg = fir, & 10 % prfes 
fir < k/6 ou x < A./12. 


Dans ces conditions, ( l ) peut s'dcrire : 


Z(r) = Z c 


z r+]Z c \ lr 
Z^+jZ^fir 


( 2 ) 


a) Cas oil Z R <g Z c fix 

La realisation technologique de cette condition peut se faire avec une ligne dont 
I'impddance caract^ristique Z c est ires grande devant son impedance de charge Z R . 
Pour avoir Z c elevde avec une ligne microbande, nous voyons, d’aprfcs la figure 
6 (chap. 9), qu’il faut un rapport w/h infdrieur h 1 et une permittiviid E r faible. 

Remarquons que, puisque fir < jc/ 6, la condition Z R <£ Z c [lx irnpiique numdri- 
quement que Z R Px <§ Z c ; nous avons alors, d’aprds (2) : 

to 

Z(x) — j Z c px= j Z c — x 



REALISATION DBS IMPEDANCES ET DES CIRCUITS RESONNANTS 


Un lel tron^on de ligne $e comporte done comme une impedance inductive j Leo 
et l’on peut dire qu’il est equivalent h. I’inductance 

( 3 ) 


c V 


Un cas particulier de la condition Z R <£ Z c fit est le cas oil la ligne est en court- 
circuit (Z R = 0). Dans ce cas, Z(x) = j Z c tg fix et nous savons (chap. 3, § 3.3. l.b) 
que cette impedance est inductive pour 0<x< X/a. 


b) Cas oil Z R $x> Z c 


La realisation techno logique de cette condition peut se faire avec une ligne dont 
1' impedance caract£ristique Z c est ires petite devant son impddance de charge Z R . 
Pour avoir Z c faible avec une ligne microhande, nous voyons toujours d’apris la 
figure 6 (chap. 9), qu’il faut un rapport w/h sup^rieur & l et une permittivity e r 
dlevee ; en fait, au-delil de w/h = 6 et £ r = 6, la diminution de Z f est tr&s lente. 


Remarquons aussi que, puisque (1* <: nf 6, il en r&suhe num&riquement que 
Z R >Z C (Sjc ; dans ces conditions, nous obtenons d’aprfes (2) : 


Z c v j 

ZW=-j- £ = -jZ c 

fix to X 


Un tel tron^on de ligne se comporte done comme une impedance capacitive 
- j/ Cto et il est equivalent & la capacity : 


C 


_L f 

7,‘v 


( 4 ) 


Un cas particulier de la condition Z R fix > Z c est le cas oil la ligne est en circuit 
ouvert (Z R = go), Dans ce cas, 7lx) = - j Z c cotg (Lc, impddance qui est capacitive 
pour 0 <x< X/a. 

13 serait possible d’arriver aux memes conclusions h partir de la representation 
quadripolaire classique d'un tron^on de ligne de longueur unitd (Fig. 2a) 


fl, L, L t 



Si nous nous pla^ons dans 1’approximation des lignes sans perte (qui est utilisde 
dans le raisonnement precedent), le quadripole se r&luit h. celui reprdsente sur la 
figure 2b. Pour un tel quadripole, nous pouvons ecrire, d'aprfes la thdorie des lignes : 


Figure 2. 
Representation 
quadripoLaire d’un 
tron^on de ligne. 

a. Avec pertes. 

b. Sans perte. 


CO , 

^ — \f (X\ co) (Cj co) 


P - to Cj 


ou 
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D’ autre part 
D’oCi : 

Done, pour un irojifon de ligne de longueur £ : 

(i >t cn£ ] 

Un-~ -Z et Cto = — v 
v c v Z c 

La representation quadripolaire d’un tronfon de ligne n’ecant valable que pour 
de.s longueurs de ligne £ X, (en pratique £ < X/ 10), nous pouvons dire que, 
dans ces conditions : 

• Pour modeliser une inductance strie, il faut prendre un fronton de ligne h 
forte impedance caractdristique car alors Un Cco. Cette inductance a pour 
valeur : L = Z c £/v. C’est la relation (3). 

• Pour modeliser une capacite parallele, il faut prendre un trongon de ligne b 
faible impedance caracterisiique car alors L(n C(n. Cette capacite a pour 
valeur : C = ( I / Z c ) ■ (£/ v). C’est la relation (4). 


10-2 Realisation d'inductances 

ET CONDENSATEURS 

De tout ce qui vient d’etre expliqud decoule la realisation d’inductances et 
condensateurs avec des tron^ons de ligne. Cette realisation est particulierement 
aisde en technologie microbande puisque 1’ impedance caracterisiique d’une telle 
ligne est inversement proportionnelle & la largeur de la bande. 

• Une inductance serie (fig. 3) s’obtient par un fort retr£cissement de la 
bande metal lique ; en effet, le tron^on de faible largeur, qui presente done une 
forte impedance caracterisiique, se trouve charge h ses extr£mites par des 
lignes dont 1* impedance caracterisiique est plus faible (condition du cas oCi 
Z„«Z,Pi). 

Figure 3 . 

Realisation d’une 
inductance serie en 
ligne microbande. 


* Une inductance parall&le (fig. 4) s’obtient en plajant en derivation sur la ligne 
principale un fronton de ligne court-circuit^. Ceci peut d’ailleurs se faire aussi 
bien en technologie microbande (fig, 4 b) que coaxiale (fig. 4 c). 
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Figure 4. 

o.Realisaiion d’une 
inductance parallfcle. 
h. En ligne 
microbande. 
c. En ligne coaxiaie. 


• Une capacity parallfele (fig. 5) s’obtient par un dlargissement important de la 
bande m^tallique ; ce trongon, qui presence une f'aible impedance caract6ris- 
tique, se trouve charge & ses extremite par des lignes dont l’impedance carac- 
tdristique est plus forte (condition du cas oti Z R pa §> Z c ). 


C(t> 


~C 2 


Z c"^Z C(£ 


Figure 5. 
Realisation d’une 
capacite parallele en 
ligne microbande. 


• Une capacite serie est plus delicate & rdaliser car el!e necessite de couper la 
ligne sur une trfes petite longueur (quelques microns ou dizaines de microns). 
Quaniitativement, la valeur de la capacity ainsi obtenue ne peut se calculer 
qu’avec une approximation grossifere et qualitativement, le schema equivalent 
d’une telle discontinuity comporte non seulement une capacite en serie, mais 
aussi des capacitds parasites en parall£le. Aussi preffere-t-on utiliser des capa- 
cit6s sous forme d’yi6ments localisds telles que celles qui sont ddcrites au 
paragraph e 10.5.3 « Realisation des condensateurs ». 


10.2*1 Discontinuity dans ia largeur 
cf une ligne microbande 

Les realisations qui viennent d’etre etudiees pr6sentent des discontinuites dans la 
largeur w de la ligne microbande. La figure 6a montre une telle discontinuity et 
la figure 6b reprysente sa modyiisation par une cellule en T comprenant deux 
inductances s6des L } , ti une capacite parallels C s . La inference [52, p. 130 
ei sq] dtudie, parmi d’autres, ce type de discontinuity. 



; je 
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Figure 6. 
a. Discontinuity dans 
la largeur d‘une ligne 
microbande, 
b. Modylisation. 



• Les inductances Z. 1 et L 2 sont donn^es par : 

l '-l w +l^s 


u 


et 


L-y = 


2 i + 1 S 


La valeur approchee tie = L, + est la suivame : 


Lj(nH) = /r 


40,5 


*1 . ... w l 


{*2 


-1 - 75 log — - + 0,2 


( Wl 'l 

2 

1^2 J 



(5) 

( 6 ) 

( 7 ) 


Cette relation est approchde £ mieux que 5 % pour Wj/w^ — 5 et w^/h = L 

L w est 1’ inductance par unitd de longueur d*une microbande de largeur wj 2 . 

d’impedance caractdristique Z m et de penruuivjte effective E^, sa valeur est : 


L w (HJm) = 



3 • 10 8 


(8) 


• Pour la capacity C s , nous avons : 


w. 


C 5 (pF) = v/wj w 2 |(10,1 log e r + 2,33)-- 12,6 log e r - 3,17 


(9) 


Cette expression approchde donne une precision meilleure que 10 % pour : 
e r £ 10 et 1,5 ^ wjw 2 = 3,5. 


Dans le cas d‘un substrat d’alumine (e r = 9,6), C s est foumi avec une precision 
de 1’ordre de 0,5 % par : 


C S (pF) = 'J w \ w 2 



f W\) 


130 log 

- 44 




W i 


pour 1,5 ^ — g 10 (10) 

h»2 
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o.r .2 Cas particulier d'un circuit ouvert 


Si I’on raisonne selon les concepts des circuits h constants distributes, cette 
capacitd C s a le nrseme effet qu’une augmentation At de la longueur de la ligne 
la plus large (fig, 6a), compensee par une diminution de la rneme longueur de la 
ligne la plus etroite. Une expression approchee de At est : 


/ 


A € = A t r 


Wf 
1 — - 
w l) 


( 11 ) 


Si w 2 = 0, la discontinuite est un circuit ouvert el At = A t £C ; At co est done 
r augmentation de longueur correspondant a la capacite qui modeliserait I’effet 
de bout du & un circuit ouvert : 


At co = 0,4 1 2h 


E e + 0,3 
e -0,258 


~ + 0 , 264 ' 
h 

w 

x + o , 8 


( 12 ) 


10.3 Realisation de circuits resonnants 

Nous averts signale au paragraphe precedent la difficult^ qu’il y avait a realiser des 
capacites sdrie avec des tronfons de ligne. II en resulte que les seuls circuits rdson- 
nants que Ton puisse realiser en lignes microbandes sont des Circuits sdrie (fig. 7) 
ou des circuits paralldle (fig. 8) placds en derivation sur la ligne principale. 


Figure 7. 

Z C2 s> Z Cl Realisation d’un 

circuit resonnunt serie 
mis en derivation sur 
une ligne microbande. 
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■ Pour ce qui est des circuits resonnanfs sErie ou parallfele places en sErie sur la 
iigne principale, ils ne peuvent Etre obtenus, ^ parti r des precedents, qu’en utili- 
sant la prcpriete qu'oni les lignes quart d’onde d'inverser les impedances. Nous 
savons, en effet, que 1’ impedance d’entrEe Z e d'une iigne X./4, d’impedance 
caracteristique Z^., chargEe par une impedance Z$ est : Z e = Z 2 /Z^ 


Figure 9. 
Roseau equivalent i 
urn circuit resonnant 
serie (L\ C) mis en 
sErie sur une Iigne. 



A i- C & 

« • — - 3 ! — • 

i t 

Z=0 Z= 0 


Ainsi, un circuit rdsonnant parallEle mis en derivation entre deux lignes quart- 
d’onde est Equivalent a un circuit resonnant serie mis sur la Iigne principale 
(fig. 9). Pour que les deux circuits soient equivalents, il faut que les impedances 
vues h lcurs bornes A el B soient les mfemes pour 0 ) = CD^ (Z = 0) et pour to F t% 
Les conditions d'equivalence (exercice 10.2) sont : 


Z 2 


/< 

u L 0), 


(13) 


er 


C Q) r 


C coq 


(14) 


Z c est 1’ impedance caractEriscique de la Iigne X./4 ; Y c - \jZ c . 


■ De memo, un circuit rEsonnant serie mis en derivation entre deux lignes quart- 
d’onde est equivalent & un circuit rEsonnant parallEle mis en serie sur la Iigne 
principale (fig. 10). 


Figure 10. 
REseau equivalent a 
un circuit resonnant 
parallele (L\ C) mis 
en serie sur une Iigne. 



Les conditions d’Equivalence sont exactement les mEmes que dans le cas prEce- 
dent. 
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R4seaux imverseurs d'impedance ou d'admittance 

II serai t egalement possible d’utiliser d'autres types de rdseaux inverseurs que la 
ligne Xj A : rdseaux quadripolaires ou longueurs de ligne, avec des elements 
reacdfs en serie ou en parallble (fig. 1 la et lib) / 45 , 52]. 



Figure JL 

a. Roseau inverseur. 
d’ impedances 

b. Roseau inverseur 
d’ admittances. 


• he reseau de la figure IJa est un reseau inverseur d’impedances : une reac- 
tance X - Lto ou X - - l/Co) est mise en paralldle sur une ligne d’impddanee 
earactdristique Z c et de longueur €. Les impedances d’entrde Z e et de sortie Z s 
sent relives par un coefficient de transformation d’impedances K tel que : 

K 2 

( 15 ) 


Le coefficient K se calcule d’aprfes 


K = Z C tg 


e 

2 


avec 

0 est lid k X par : 



2X 

0 = - arctg - 
z c 


( 16 ) 

(17) 

(18) 


Si X > 0 -4 0 < 0 et £ < 0. II s’agit d’une longueur de ligne fictive qui devra 
dire deduite des longueurs des autres lignes se trouvant de part et d’autre de ce 
rdseau. 

Si X < 0 -4 0 > 0 et € > 0. 11 s’agit ici d’une longueur de ligne reelle. 


* Le reseau de la figure lib est un reseau inverseur d’ admittances : une suscep- 
tance B- - l/Loi ou B= Cta est mise en serie sur une ligne d’admittance carac- 
tdristique Y c et de longueur L Les admittances d’entrde Y e et de sortie Y s , sont 
relives par un coefficient de transformation d'admittance J tel que : 



(19) 


Le coefficient i se calcule d’aprfes : 


J=Y c tg 


0 

2 


avec : 0 = 2n€/\ (17). 


( 20 ) 
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tO. 4 Equivalence entre une ligne x/4 ou 

A/2 ET UN CIRCUIT RESONNANT 


Figure 12. 
Circuit resoniuiat 
parallfele avec 
conductance de pertes. 


Des lignes de longueur A/4 ou A/2 court-circuitdes ou en circuit ouvert sont 
£quivalentes, selon les cas, a des circuits rdsonnants sdrie (Z = 0) ou parallele 
(Z = Mais, pour etablir cette equivalence, nous devons nous assurer que le 
componement d’unc telle ligne et du circuit resonnant correspondant sent les 
memes lorsque la frequence varie autour de la resonance. 



a) Considerons !e circuit rdsonnant parallfele de la 
figure 12, G 6tant la conductance de pertes et Q le 
coefficient de surtension en charge. 

La susceptance de ce circuit, pour une variation Ate 
autour de C0 q, est : 


B = 



Ato Aru 

2C t0 n 

to u to 


( 22 ) 


Le taux de variation de la susceptance au voisinage de to 0 est : 


dB _ 2G 
dto Q 0 ) 0 


= 2 C 


(23) 


Figure 13. 
Variation de la 
susceptance B en 
fonction de la 
pulsation to. 



La variation exacte de B est donnde par la courbe en pointings de la figure 13. 


I 
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Pour une ligne en court- 
circuit de longueur € = 
(2 n + 1) Xq/4 k la pulsa- 
tion o\), avec une conduc- 
tance de charge G (fig, 
14), on demontre [45] 
que: 



Figure 14. 

Ligoe quart-d’onde 
court-circuit^ avec 
conductance de pertes. 


et : 


K Ato 
B=K C - — 


<0 


o 


6B _ K 
dct) 4 / 0 


(24) 

(25) 


Nous voyons qu’au voisinage de la frequence d’ accord, une ligne quart d’onde 
en court-circuit prdsente la meme variation de susceptance qu’un circuit r£son- 
nant parallNe k condition que son admittance caractdristique satisfasse k la 
relation : 

y c =KCf 0 (26) 

Notons toutefois que cette variation est une courbe en cotangente (en trait gras 
sur la figure 13) alors qu’avec un circuit rdsonnam il s’agissait de la courbe en 
pointillds. La representation d’un circuit resonnant parallele par une ligne 
quart-d’onde en court-circuit ne sera done valable qu’autanl que les courbes 
de variation de la susceptance peuvent etre confondues avec leur tangeme 
commune, soit en pratique dans une bande relative de quelques pour cent. 


b) Considdrons maintenant le circuit 
resonnant s6rie de la figure 15, A 
dont R est la resistance de pertes et 
Q le coefficient de surtension en 
charge. 


L C 


1 wm it 



Figure 15- 

Cincuit resonnant s£rie 
avec resistance de 
penes. 


B *' 


La reactance de ce circuit pour une variation Aco aulour de C0 q est : 


X = 2QR 


Aco 

£0 


AtO 

= 2L cd — 
u 0J 


(27) 


Le taux de variation de la reactance, au volsinage de 0^, est : 

dX = 2 Q R = 2L 

dco cu 0 


(28) 


Pour une ligne en court-circuit de longueur € = n X 0 /2 a la pulsation Wq, en serie 
avec une resistance de charge R (fig. 16), on demontre (exercice 10.4) que : 
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Figure 16. a *■ 
Ligne demi-onde 
courl-circuitee avec 
resistance de perres. 




b •— AAMA 

R 


X=z, K 


Ato 


to- 


et 


d X 

dro 2/^ 


(29) 

(30) 


HUB 

Comme au car prici- 
deni, on remarquerait 
que cette iquivalence 
n’est valable que 
dans une bande de 
friquence riduile d 
quelques pour cent. 


Une ligne demi-onde en court circuit se comporte done comme un circuit reson- 
nani sfirie, & condition que son impedance caractfiristique satisfasse £ la relation : 

Z f = 4L/ 0 (31) 


* 10.5 Realisation des impedances par 

DES ELEMENTS A CONSTANTES LOCALISEES 

Aux frequences inferieures a 3 GHz, les elements passifs k consiantes semi- 
localisees que nous venons d'etudier, necessitent beaucoup plus de place que les 
composants actifs. II est done normal de chercher a ^laborer des composants 
passifs & constantes localisees dont les dimensions doivent fibre beaucoup plus 
petites que la longueur d’onde (< A./ 10) afin de ne presenter que des variations 
de phase nfigligeables. Vers les frequences supfirieures, la Iimite d’ utilisation des 
elements localises depend des possibilites offertes par les techniques de miniatu- 
risation. En 1996, la frontiere semble s’etablir vers les 30 GHz. 

La bibliographic relative aux elements localises (lumped elements en anglais) est 
assez dispersee. Nous nous sommes reffirfis, pour notie part, au chapitre de syn- 
these r6dige par Caulton [47 J. II foumit, par ailleurs, une importante liste de 
references ou se trouve la demonstration ou la justification des formules appro- 
chees ou semi-empiriques que nous donnons dans ce qui suiL 


10.5.1 Realisation des resistances 

La resistance d’une bande metallique de longueur f, de largeur w et d’fipaisseur 
/, est donnee par : 



(p, rfisistivite) 


(32) 


Si Ton considfire une bande carnfie (u> - €), on notera sa resistance : 



( 33 ) 


REALISATION DBS IMPEDANCES ET DES CIRCUITS RESONNANTS 


I 


Dans le cas d’une bande de cuivre on calcule que ; 

£ 5 = 2,6l - 10 “ 7 v/7 (34) 

La resistance d’un carre esi done egale h sa resistivite p divisee par son dpais- 
seur t ; elle est independanLe des dimensions du came. Nous exprimerons done 
R s en ohms par carre. Pour calculer la resistance totale d’une bande, nous la 
considererons comme une succession de n carr6s et sa resistance vaudra done n 
fois la resistance d’un carre. Pour realiser des resistances assez grandes, on peut 
replier la bande metallique en meandres ; le probleme est alors de determiner le 
nombre de can£s dquivalents h une telle structure. 

En fait, une bande metallique n’est equivalents h. une resistance pure que si elle 
se trouve dans un circuit de polarisation, par exemple, decouplde par une capa- 
city et done parcourue par un courant continu. En revanche, si cette bande est 
uiilisee comme resistance de charge d’un amplificateur ou d'un oscillateur, elle 
se comportera comme une ligne £ constantes rdparties. Cela signifie qu’elle pre- 
sentera non seulement une partie reelle resistive dont la valeur est donnde par 
(32) mais aussi une partie imaginaire inductive dont le comportement est etudie 
ci-apres (§ I0.5.2.a) 


10.5.2 Realisation des inductances 


a) Ruban metallique 




Figure 17. 
InducLance ruban. 


Figure 18. 

Variation du facieur 
de correction K de la 
formula (36). 


En espace fibre, un ruban rndtallique de largeur w, de longueur € et d’6paisseur t 
(fig. 17) presents une inductance par unit£ de longueur : 


L (nH/cm) = 2 


€ W + f 

in — — +1,19+ 0,22 

w + t e 


(35) 


En hyperfrdquences, cette valeur doit etre rdduite d’environ 10 % pour tenir 
compte de i’effet de peau. La resistance par unite de longueur de ce ruban est ; 
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Figure 19. 
Inductance boucle. 


Figure 20. 
Inductance spirale. 

Figure 21. 
Variation du i'acteur 
de correction 1C 
de la formule (41 ). 


R. 


K R< 


(36) 


2 (w -f /) 

R s est la resistance superficielle en H/carre ; K est un facteur de correction qui 
tien compte de la coupure des lignes de courant sur ies bords du ruban. II depend 

>/• 


dont de w/t et ses variations sont representees sur la figure 18, 


Dans ces conditions, !e coefficient de surtension present^ par un rubaii de cuivre 
(pour lequel = 2,6 1 • 1 0 " 7 Jf ) est : 


Qc u = 4 .81 • I0 2 yff L (nH/cm) 


(37) 


Pour un metal de rdsistivite p et en normalisant !es frequences & 2 GHz, on 
ddmonire que le coefficient de surtension est : 


<? = 2,15 • 10 3 L (nH/cm) 

K 


p (Cu) 

2 

/(GHz) 

P 


2 


(38) 


h) Inductance boucle 



L' inductance boucle, qui presence un 
eneombnement plus reduit que la bande, 
a la forme d’un omega majuscule. Soil 
a = («, + a 2 )/2 son rayon moyen, w sa 
largeur el t son epaisseur. 


L (nH/cm) = 2 



e 

it + r 



(39) 


£ est la longueur de la circonference de la boucle. 


Lorsqu’ellc est presque referrnee, nous prendrons : £ = 2jta. 


c) Inductance spirale 


substrat 



1,6 

K‘ 

1,5 

1,4 

1.3 

1.2 

1,1 



2 5 10 

(w-r s)/w 


1 


1 



Les inductances obtenues uvec une bande ou une boucle sont de Pordre du 
nanoHetiry et leurs coefficients de surtenston peuvent etre de l’ordre de 100, ou 
plus, pour des rapports tfw < 10. Pour avoir des inductances plus importantes, il 
fau! prendre des longueurs t plus grandes, ce qui conduit a utiliser des spiraies 
comportant tin no mb re n de spires. 

Pour une spiraie h n spires, dont les param^tres geometriques sont indiques sur 
la figure 20, une expression approchee de I’inductance est : 


L (nH) = 393 


2 2 
a * n 

8a + 11c 


avec : 


d 0 + dj d 0 - d t 

a = — - — (cm) et c — - — (cm) 


Cette expression est valable dans 1’ approximation BF et si : d 0 > 1,2 d f ; n > 1 el 
/ > trois epaisseurs de peau. 


La resistance de la spiraie est : 


R = K'n na 


R s est la resistance superficielle en D/caire ; fC est un facteur de correction per- 
mettant de tenir compte des couplages entre deux spires voisines. La figure 21 
montre la variation de ce facteur en fonclion du rapport (s + w)/ w. 

Dans ces conditions, le coefficient de surtension de la spiraie est : 

Qs = 2 • io 9 /l +1^)]^ (42) 

Une autre approximation, due I Bryan [48] et valable si n 10 est : 

L (nH) = 2I,5n n 1,5 In — (a est en cm) (43) 

c 


II est possible d’obtenir des inductances plus grandes sur une meme surface en 
utilisant des « spiraies » carries. Bryan a donne une expression approchde de 
leur inductance : 

L (nH) = 0,24 b cm n ^ In (44) | 

o£> b (qui remplace le a des formules de la 

spiraie circulaire) est la dimension 111 sg 8 m j 
moyennc d’un demi-cote du carre. ■ || | fSmma 11 g 

Cette relation peut aussi etre utilisde sous jj| 

une autre forme, en faisant intervenir la sur- II fc 

face 5 de la spiraie carr£e : fcWMaUffliairfJ 

L (nH) = 8,5 a ^ S " 1 


(S est en cm 2 ) 


(45) 
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d) Domaine de validity des formules des inductances 

Touies les valeurs de L qui ont 6t£ donnees dans ce paragraphe ne sent vaJables 
que si les metallisations formant les inductances peuvent 6tre considerees 
comme isolees dans l’espace. Or, ces metallisations sont n£alisees sur des lignes 
microbandes comporlant un plan de masse sur la face du dielectrique opposee & 
la metallisation. On demontre [47, p. 159-160] que la condidon prdcit^e n'est 

remplie que si le produit de sj £ r par I’imp&dance caraetdristique de la ligne a 
une valeur au moins egak a 300 Q. 


10.5.3 Realisation des condensateurs 

a) Condensateurs en « pave » 


Figure 23. 
Representations 
tridi mensionnelle 
et en coupe d'un 
condensates en pave. 



Ces condensateurs se prdsentent sous la forme d’un parallelepip&de rectangle en 
dielectrique dont les faces supdrieure et infdrieure sont recouvertes de metallisa- 
tion. Pour un pavd de surface 5, dkpaisseur d et de constante didlectrique rela- 
tive £ r , la capacity est ; 


C (pF) = 8,84 



(46) 


La resistance des plaques mdtalliques du condensateur est : 

2 f 

— w r ® s ’ stance superfktelle en Cl/' carrS) 


(47) 


II lui correspond un coefficient de surtension : 

Q =1 . . I W 

2 aCR s e 

La conductance due aux penes dans le dielectrique est : 

J 1_ 

Qd Cc 


m 


(49) 


oil Q d = l/tg b est le coefficient de surtension dielectrique et 5 est i’angle de 
pertes du didlectrique. Notons que tg 5 est zi pen prfes constant pour les dielec - 
triques utilises en hyperfrequences. 


REALISATION des impedances et des circuits rEsonnants 


Le coefficient de surtension global du condensateur est done : 

1 _ 1 I 

Q ~~Q~ m + Q„ 


Exemple 

De tels condensateurs utilisent souvent du dielectrique en silice (Si 0 2 ) dont la 
constante dielectrique relative £ r vaut 2,25. Pour £ = 3 rnrrf et el = 10 p, nous 
obtenons one capacity de 2 pF. 

b) Condensateurs a structure interdigitale 

Ces capachds interdigitales sont une structure plane (fig. 24) de N minces 
ban des con due trices parallfcles, de longueur relides altemativement £ 1’une ou 
I 1 autre des deux bandes, de longueur w, qui leur sont perpendiculaires. Le tout 
est deposd sur la surface d’un substrat qui est souvent de Talumine (e r = 10). 
Alley [49] a calculi sa capacite . 

£ + 1 

C (pF) = — tUN 3)A.+A 2 | (51) 

w i I 

(pF) = 8,85 ■ 10“ 2 w (cm) et A 2 (pF) = 9,92 • 10“ 2 w (cm). 



Figure 24, 
Condensateur & 
structure interdigitale. 


Lex valeurs courammem obtenues sont de Fordre de 0, i 2s 15 pF. 


Ces formulas ne sons valables que si Tepaisseur du dielectrique est suffisamment 
importante (> 1 mm) par rapport a Tespacement des dvigls (qui est de 1‘ordre de 
10 a 100 pm}, Quant a Tepaisseur de la metallisation, elle n'a qu’une impor- 
tance secondaire. 


La resistance d’un lei condensateur est 


4 

R =r™ R ‘ 


(52) 
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Son coefficient de surtension est donne par : 


Qc = 


i_ 

caCR 


(S3) 


Des coefficients de plusieurs cemaines peuvent £tre obtenus £ des frequences de 
quelques GHz pour des condensateurs de quelques pF. 





Chapitre 11 


Reflexion et refraction 
des ©tides 
elect romagneticfues 


11.1 Introduction 

Dans ce chapitre, nous allons etudier la rtflexion d’une onde electromagnetique 
(O.E.M.) sur une plan conducteur ainsi que la rtflexion et la refraction d'une 
O.E.M. sur une interface entre deux milieux ditlectriques. Ces phdnomdnes phy- 
siques sont, en effet, a la base des etudes que nous effectuerons dans les cha- 
pitres suivants au sujet dc la propagation des ondes en guides d’ondes mttal- 
liques et dielectriques. 

Nous demandons au lecteur d’admettre les quelques propritt&s suivantes d’une 
O.E.M., qui seront dtmontrtes dans le chapitre 6 « Propagation des O.E.M. en 
espace libre » du second volume de cel ouvrage, 

— t 

1) Une O.E.M. est constitute d’un champ electrique E et d’un champ magne- 
tique // qui Torment un trifedre direct avec la direction de propagation ; soit 
u le vecteur unitaire de cetle direction, nous avons : 
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e et fi sont la permittivity et la permeability magnetique du milieu oil 
s’effectue la propagation. Dans le cas de [’air ou du vide ; 

1 n 

e = e„ = — q (F/m) et p = p =4rc - 10 (H/m) 

0 36ti -10 9 0 

“9 “# 

D’autre part, E et H forment un plan perpendiculaire la direction de propa- 
gation que l’on appelle le plan d’onde. 

2) L’ Equation de propagation en espace libre diylectrique, selon une direction 
Oz , des champs electrique et magnytique, pris en valeurs instarstanees com- 

plexes e(z, 0 et h(z. 0 est : 

■J ^ ■*> 

d eouh d~e ou h ... 

— - 2 --eU =0 (3) 

dz 1 dr 

En n£ginie sinusoidal, ces liquations admellenl des solutions de la forme : 


|(z, /) - E(z) e 


E{z) est I'amplitude complexe : 


EU) = E 0 e~*»- v = E Q e-te 

1 

ou v = . — - 

V E M- 

est la vitesse de propagation de I’onde 

to 2 % 

et k = — = — 

v X 

est le parametre de phase de I'onde. 

De me me : h_(z, t ) = H(z) e ^ 

avec; H(z)r= H Qe ~^ = H 0 e~^ 


Le rapport des modules de £et H s'exprime en ohms : 

H H 0 

II est appeld impedance d’onde et a pour valeur : 


Dans l’air ou dans le vide 


120k =* 377 Q 


3) Les conditions aux li mites il 1’ interface diyiectrique-conducteur sent 
- la composante tangentielle du champ E est nulle : 
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e t =o 


(13) 


la composante normale du champ H est nulle : 

N n = 0 (14) 

Les conditions aux iimites it 1’interface entre deux milieux didlectriques 
parfaits 1 et 2 sont : 

continuity des composantes tangentielles des champs E et H, soil : 

(15) 

(16) 


e t, i - E r. 2 


et 


H T ' 1 - H t 2 


continuity des composantes normales des vecteurs z3 = e£et B-[xN, 
soil : 

e t E n. l = ®2 E n, 2 (17) 

Ct l 1 ! H N. I = M-2 2 


(18) 


*11.2 Reflexion sur un plan conducteur 
SOUS INCIDENCE normale 


Figure 1. 
Reflexion sous 
incidence normale. 


1 1 .2.1 Reflexion a la surface d'un conducteur 
parfait 

Le milieu (1) est un dielectrique caractdrise par £ et p. dans lequel se propagent 
Ponde plane incidente (E t , H t ) et l’onde plane rdfldchie (E r , H r ). Le milieu (2) 
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est un conducteur parfait it Pintdrieur duquel le champ 61ectromagndtique est 
nul. X est P interface enire ces deux milieux (fig. 1). 

La direction de propagation de Ponde incidente 6tant normale h ia surface X, un 
plan d’onde quelconque de cette onde est paralllle % X et il en est de meme pour 

Ef et H ; . Si nous prenons un axe de reference Oz parall&le h la direction de pro- 
pagation (fig. 1 ), E t et Hj sont donnes, en valeurs instantandes complexes par : 

= (19) 

ZT ( (z, 0 = £,ej^-*z) (20) 

, impedance d’onde du milieu (1) 

Cette onde incidente donne naissance $ une onde rdfldchie ( E r , ff r ) qui se pro- 
page perpendiculairement a X- L’expression des champs E f et H r est donnde, en 
valeurs instantandes complexes, par : 


7 r (z,0 = £Ve j(<,y + fe) 

(21) 

Z(z,t) = H r ei^ +ki > 

(22) 



Le triedrc formd par les vecteurs (E jt Hj, z) ainsi que celui forms? par les vec- 
teurs (E r , H r , - z) doivent etre directs. 11 en rdsulie done que : 



(Ej , Hj ) et (E r , H r ) sont aussi lids par les conditions aux limites lmposees par 
le plan conducteur X : E r = 0 et H N = 0. Les champs incidents et rdflechis dtani 
paraJ Idles a X, d n’y a pas de composantes normales et la seule condition que 
1’on doit ecrire est : Ej + E r -0 

sot! : E r = - Ej (24) 

II resulte enfin de (23) et (24) que : 

f! r = Hj (15) 

— ft ^ ■■■■■■{! 

Si I'on se donne le champ Ej , 1’ orientation de Hj resulte de 1’ application de la 
rdgle du triddre direct et celles de E r et H r rfeultent des relations (24) et (25). 


Vital eiectromagndtique en un point d’abscisse z du di£lectrique rdsulte de Sa 
superposition des champs de Ponde incidente et de Ponde nJfldchie : 
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1 (z, /) = ^ e j + £ r e J (6V + Az) 

= £, (e - e J fa ) e ^ = - 2j £- sin tee** (26) 

|(z,/) = e j(oy-^z) + ^ e j(ciy+*z) 

= H i (e + e -*k) e = 2 H i cos kz e J(iV (27) 

Comme (26) peut encore s’gcrire : 

( K ) , Tt 

f(z,/) = 2 £, cosUz- — e j to?- (28) 

nous constatons que les champs £lectrique et magndtique sont constamment en 
quadrature dans le temps et dans l’espace. Cela signifie qu’il existe dans le 
milieu didlectrique un rdgime d‘ ondes stationnaires : 

* dans le plan X (z = 0) et dans tous les plans situcs & n X/7 de X, le champ 
dlectrique est nul el le champ magndtique est maximal ou minimal ; 

• dans tous les plans situes 1 (2 n + 1) X/4, c’est le contraire : le champ dlec- 
trique est maximal ou minimal et le champ magndtique est nul. 

Remarquons enfln que les problemes de polarisation ne pr£sentent pas de diffi- 
culte dans ce cas de 1'incidence normale puisque les champs dlectrique et 
magndtique gardent une polarisation uniforme en tous points de respace. 

11.2.2 Reflexion a la surface 

d'un conducteur imparfait 


D’apres le paragraphe prdcddent. les amplitudes complexes des champs ( E HOx 

cl lillOy ) ilch mules iiu ulcuic ol idlkvlite sc piopagonni dans le ilielocUk|Uo. 
sent dentines par : 


£*=£, e_Jlz 

(29) 


(30) 


(31) 


(32) 

'J m/ 6 est 1' impedance d’onde du didlectrique. 


Puisque le conducteur n’est pas parfait, la reflexion n'est pas totale et il y 
onde transmise de la forme : 

a une 

E, =£, 0 "^ 

— IX — t 

(33) 
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^ c est r impedance d’onde du conducteur imparfait. 

Comme la reflexion et la transmission s’effeciuent sur une interface avec un 
milieu imparfait, nous avon£ pris E jt E r et £ f complexes. 

Nous ddmontrons au chapitre 6 du second volume « Propagation des O.E.M. en 
espace libre » que le parametre de propagation y * a + jp dans un milieu 
conducteur imparfait est tel que : 

a = p = ^Ttpqf = £ (35) 


D’autre part, 1’impddance d’onde de cc milieu est donnde par : 

r / m JT 

W o e 4 


(36) 


Nous pouvons done dcrire 




H ~E 

— ty — t 


O 




It 7 


e J 4 e 


(37) 

(38) 


Les equations de continuity des compos antes tangentielles de £ et j± pour 2 = 0, 
nous donnent : 


d’oi) : 


et : 


Ej + E r = £/ 

(39) 

;; , (£ r £;=£ f c; 1 

(40) 

Ei + E f /me j* 



(41) 

1 + R / toe 



(42) 


Le coefficient de rdflexion complexe est done donnd par : 


K- 1 _ 


( 43 ) 
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11.3 Rt FLEXION SUR UN PLAN CONDUCTEUR 

SOUS INCIDENCE OBLIQUE 



Figure 2. 
Reflexion sous 
incidence oblique 
Geometric du 
probleme. 


11.3.1 Position du probleme 

Pour trailer cette question, nous choisirons un trifedre de reference Oxyz tel que 
yOz coincide avec le plan d'incidence et xOz avec le plan conducteur. Le plan 
d 1 incidence de l’onde est le plan ddfini par la direction d’incidence de l'onde et 
la normals a X (fig. 2). 

Consid€rons une onde incidente plane dont la direction de propagation fait 
Tangle q / avec la surface plane X du milieu conducteur. Cette onde va donner 
naissance a une onde reflechie dont la direction de propagation fait aussi Tangle 
qravec X. 

L’6tat 61ectromagnetique en un point quelconque du didlectrique resuke de la 
superposition de l'onde incidente (O.I.) et de L’onde refldchie (O.R.). Pour 
trouver cet £tat, il nous faut determiner T expression math6matique des champs 
correspond am aux ondes incidente el idfldchie : 

• pour T£iude de l’onde incidente, nous rapporterons la figure & un systebme 
d’axes Oxy'z' dans lequel Oz' est parallfele h la direction de certe onde ; 

• pour T6tude de Tonde rdfldchie, nous rapporterons la figure a un systfeme 
d'axes Oxy"z" dans lequel Oz" est paraliele 1 la direction de cette onde. 

Nous nous ramfenerons ensuite au systfeme d’axes Oxyz grace aux formules de 
changement d'axes : 

z' = - y sin qr + z cos q/ ; z" - y sin q/ + z cos qr 
Dans ces conditions : 

• T amplitude complexe de 1’une des composantes de 1 * 0 . 1 . est de la forme : 

A'=A e lkz ' =Ae & s,n V e - V (44) 

• T amplitude complexe de Tune des composantes de I’O.R. est de la forme : 

A f = Ac ~i kz " =Ae ~ to sin V e - cos V (45) 



I 
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A repr£sente I’amplitude & 1'origine de la composante du champ E ou H consi- 
ddrde. 

Ces expressions ne nous donnent que 1* amplitude et la phase des champs : reste 
le probleme de la polarisation. II est particulierement intbressant de trailer les 
deux cas fondamentaux de polarisation suivants : 

* champ blectrique perpend iculaire au plan d’incidence (et alors le champ 
magnetique se tnouve dans le plan d'incidence) — » c’est le casT.E. ; 

* champ magnbtique perpendiculaire au plan d’incidence (et alors le champ 
blectrique se trouve dans le plan d’incidence) — * c’est le cas T.M. 

II y deux raisons & cela : 

* d’une part, un champ blectrique (ou magndtique) ayant une polarisation quel- 
conque peut toujours se decomposer en une composante perpendiculaire au 

plan d’incidence et une composante dans le plan d’incidence ; 

— * — 

* d’autre part, si le champ incident E i (ou H t ) est perpendiculaire au plan d’in- 

cidence, le champ rbflbchi E r (ou H r ) est lui aussi perpendiculaire au plan 
d’incidence. Le champ total blectrique (ou magnetique) a done une polarisa- 
tion uni forme dans tout l’espace. 

C’est en fait une demarche qui est trbs genbrale pour traiter tous les problemes 
dc reflexion, refraction ou diffraction des ondes : plutot que de resoudre ces pro- 
blemcs dans un cas de polarisation quelconque, ce qui necessiteraii des calculs 
ires lourds et dont la signification physique serait difficile a saisir, on prbfiire les 
rbsoudre dans les deux cas fondamentaux de polarisation. Un cas de polarisation 
quelconque peut ensuite etre traits trbs facilement en superposant de fa^on 
appropribe, les rbsultats obtenus dans les deux cas fondamentaux de polarisation. 


11.3.2 E est perpendiculaire 

au plan d'incidence (cas TE) 


Figure 3. 

Champ E 
perpendiculaire au 
plan de la figuie : 

@ djrige de 
FarriCre vers 1’avant ; 
(§) dirige de 
l’avant vers I’arrifere. 
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a) Orsde incident® 

Prenons £ f - dingi d'arrifere en avant du plan de la figure 3. Comme le Lriedre 

forrny par E ; , Hj et la direction de propagation doit etre direct, H; est dirige vers 
le bas ; il a done : 

■ une composante norma !e b. la surface X : H iN 

• une composante tangentielle a !a surface X : H jf 

Les expressions de ces champs en amplitudes complexes sont : 

£- v = -£e j^sinVe-j tacos V (46) 

H iy = -H cosVe i^ sin V e -j tzcos V (47) 

H iz = - H sin y e > ky 5in v e “ > kz cos * (48) 

£ et H repr^sentent les amplitudes prises a Torigine du champ yiectrique et du 
champ magn^tique de 1’onde incidente. Leur rapport E/H est 1’ impedance 
d'onde du milieu diyiectrique. 

-#> — • 

Si le milieu est un dielectrique sans perte, les champs E et H sotn en phase. 

■ ‘ Darts ces conditions, les amplitudes E et H dans les relations (46) a (48) sont 

reelles et T impedance d’onde est une quantity rielle. C'est le cas que nous consi- 
derons dans ce paragraphe. 

Mats si le milieu 6tait un dielectrique avec pertes, son impedance d'onde scrait 

‘ complexe er il faudrail alors considirer que les amplitudes E et H sont des quart- 

-* — * 

tilts complexes si bien que les champs correspondents E et H ne sont pas en 

‘ phase. 


b) Onde reflechie 

Dans I' onde rdflechie, compte tenu des conditions de continuity, le champ elec- 
trique reste perpendiculaire au plan d’incidence yOz et il n’a done qu’une seule 
composante selon jc ; le champ magndtique reste dans le plan d’incidence ou il a 
deux composames. Tune selon y et l’autre selon z • Avant de donner les ampli- 
tudes complexes tLry et H,-, de ces composantes, nous devons determiner 
Torientation des champs refiechis, 

Celle du champ E r s’obtient en ycrivant la condition aux limites qui est impos^e 
sur X au champ elcctrique tangentiel E T — 0, soil ici : £ ( - + E r = 0, puisque les 
champs £) et E r sont parall^Ies a X. E r est done dirigy de 1’avant vers l’arriere 
de la figure 3 et puisque le lriedre formy par E r , H r et la direction de propaga- 
tion, doit etre direct, H r est dingy vers le haut. 

Les amplitudes complexes des composantes du champ ryflechi s’ecrivem done : 

£ /T = £e-^ sin V e -j^ cos V (49) 

= H cos v e sin v e " J * z CDS v (50) 

H^-Hsi (51) 
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c) Champ total 

En un point quelconque du di^Iectriquc, I’6tai £lectromagndtique rdsulte de la 
superposition de ces deux ondes mcidente et reflechie. Les amplitudes com*., 
plexes des composantes des champs resultants sont : 

£ v = - 2j E sin (Jfey sin y) eT* 1 cos V (52) 

H y ~~ 2j He os y sin (Ay sin y) e~ jfccos ^ (53) 

1± z = - 2 W sin y cos (Ay sin y) e cos v (54) 

II est muintenant possible de suvoir dans quel seas se propage Pdnergie, en cal- 
culant Ses trots composantes du vecieur de Poynting : P = -y E a H 





(55) 


II n'y a pas de puissance transportee selon la direction Ox. 

= | m z a‘ x -E x n" l )=-^E x H' ! (56) 

£ v = - 2j £7/ sin y sin (Ay sin y) cos (Ay sin y) (57) 

Cette expression est imaginaire pure : la puissance qui se propage selon la direc- 
tion Oy est de la puissance reactive.. 

t T * \ (E x H* - E y H* x ) = \ E x H* y (58) 

£, = 2 EH cos y sin 2 (Ay sin y) (59) 

Cette expression est rdelle : la puissance qui se propage selon la direction Oz est 
de la puissance active. 

La propagation est done caractdrisde par l’existence d*un regime d’ondes sta- 
tionnaires pures dans une direction perpendiculaire & X et d’un rdgime d’ondes 
progressives dans la direction Oz. Dans une direction quelconque, on observerait 
un rdgime d’ondes semi-stationnaires. 


Enfin, il est interessant de determiner 1’ impedance d’onde dans la direction Oz de 
propagation de la puissance active. 11 s’agit de la composante £ de cette impe- 
dance qui est le rapport des composantes de E et H perpendiculaires & Oz : 

= — ^ — (60) 

1 H y H cos y 


ce que nous dcrirons : 



c 


cos y 


( 61 ) 
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113.3 H est perpendiculaire 

au plan coincidence (cas TM) 



Figure 4. 

Champ H 
perpendiculaire au 
plan de la figure : 

© dirige de 
l’arriere vers l’ avant 
© de I' avant vers 
I'arriere, 


a) Onde inciderrte 

- — t — # 

Prenons H t dirige d’arri&re en avant du plan de la figure 4. E - t , qui est dans le 
plan de la figure, est done dirigd vers le haut et il a : 

• une composante normale a la surface X : E M 

• une composante tangentielle a la surface X : Err 

Les expressions de ces champs, en amplitudes cornplexe, sont : 

l-f = _ H e jfv sin v e -j*r cos 

£ iy = Ec os V e sin v e " > kz CDS v 

= E sin v e ^ sin * e "-I* 2 cos V 

Meme re marque pour E et 11 qu*au paragraphe 1 1 „3.2.a. 

b) Onde reflichie 

Dans 1’onde refldchie, comple tenu des conditions de continuity, le champ 
magndtique reste perpendiculaire au plan d’ incidence et le champ dlectrique 
reste dans le plan d’incidence od il a deux composantes. I’une selon y et 1’autre 
selon z. Avant de donner les amplitudes complexes H rx , E !y et E n de ces com- 
posantes, nous devons determiner I’orientation des- champs rdfldchis. 

— * 

Hj et H r dtant parallfeles h la surface £, nous ne pouvons rien dire sur 1’ orientation 
de H r , par rapport & celle de H i , puisque la condition de continuity du champ 
magndtique total & la surface de 'L(H N = 0) porta sur la composante normale. Ce 
que nous savons, en revanche, e’est que : E jT + E rT — 0 sur 


( 62 ) 

( 63 ) 

( 64 ) 


I 


MtCRO-ONDES 


Cette condition nous montre que E r j = — E t j et permet de determiner E r qui 
doit etre perpenditulaire h ia direction de 1'onde r£fl£chie, d’une fafon unique : 
E r est dirige vers le haut de la figure. II en r£sulte done que H r = H i . Par conse- 
quent, les amplitudes complexes des champs rcfldchis s’dcrivent : 

U rx --He, ~' k > sin V e -->** cos V (65) 

E^^Ecos ye-i^^Ve-jfccosv (66) 

£ rz = -£sinve'^ sin v e -J^ cos V (67) 


c) Champ total 


Les amplitudes complexes des champs resultant de la superposition des compo- 
santes de ces deux ondes sont : 

H X = -2H cos (ky sin y) e " ' kz “* V (68) 

E y = IE cos y cos ( ky sin y) e _J k COs “ v (69) 

E. = 2j £ sin y sin (ky sin y) e ~* kz cos v (70) 

Par un calcul tout h. fait analogue h celui effectu6 dans le cas pr6c6dent, h panir 
des composantes du vecteur de Poynting complexe. nous d6montrerions que 
P x est nulle, P y est imaginaire pure et P z r£elle. Cela signifie qu’il n‘y a propa- 
gation de puissance active que selon Oz et amene aux memes conclusions que 
dans le cas T.E. quant a la nature des regimes d’ ondes s’6tablissaot dans le 
didlectrique. 


L’impddance d’onde dans la direction Oz est donnde par le quotient de E y par 
H x ; comme Lord re des operations est effectud en sens inverse de la permutation 
circulaire directe sur (x, y, z) nous devons affecter ce quotient d’un signe moins : 


E 

T x = h 


cosy 


(71) 


• ce que nous ecrirons : 


^tm ~ £ cos v 


(72) 


li.^t Reflexion et transmission 

a l'interface de deux dielectriques 

Nous nous proposons de determiner les coefficients de reflexion R et de trans- 
mission T a la surface de separation de deux milieux dielectriques. Comme pour 
l’dtude de la reflexion sur un plan conducleur, nous nous placerons dans les deux 
cas fondamentaux de polarisation : les cas T.E. (T.M.) dans lesquels Se champ 
E(H) est perpendiculaire au plan d’incidence. 



Reflexion et refraction des ondes electromagnEtiques 


Nous ne ferons aucune hypothese preliminaire sur 1’orieniation relative des 
champs incidents, r^fldchis et transmis. En effet, si nous avons toujours le droit de 
donner une orientation k E/ (et, par consequent, £ //, ), nous ne savons rien quant 

& celles de E r , H r , E, et H t , puisque ce sont prdcisement les signes de R et T 
qui vont nous les donner. 


11.4.1 Le champ E est perpendiculaire 
au plan d'incidence (Cas TE) 



Figure 5. 

Les champs E sont 
perpendiculaires au 
plan de la figure. 


Nous aliens ecrire les conditions de continuity des champs E et H k la surface 
de separation de deux milieux didlectriques. Comme el les s’appliquent aux com- 
posantes langentielles des champs, il est important de remarquer que, dans ce 
cas de polarisation (fig. 5) : 

♦ l« hmypillicU ]\ V 

• les composantes tangentielles des champs magneliques sont en cos 0. 


En passant iirunddiatement aux amplitudes complexes, nous avons : 



(E i + E r = E t 

(73) 


\ (^,- + W^cosej =H t c os 0 2 

(74) 

Comme : 

fii- 

ST 

E r E 




— i ~r — 1 

(75) 

il vient : 

1 

cos B 2 

1 £,-£=£, 

1 ^2 COSe i 

(76) 


masmm 


WMi&asm 


(75 )/E, -> 

II 

+ 

»=-H 

(75) + (76) -> 

2 B. 1 = e, 

( £ cos 0 \ 

! + — 

[ C 2 cos ® i ) 


( 77 ) 


(78) 


et : 


£, = 2 £, 


^ 2 COS0J 

t >[ cos e 2 + cos 8 j 


d’oCi : 



2 ^2 cos6 i 
COS 0 j + ^ ( cos 0 2 


D’npres (77) : 


d’ou : 




cos 0 j - £ j cos 0 2 
£ 2 cos 0 j 4-^j cos 0 2 


(79) 


(80) 


Remarque 

Puisque (H r /H j) = - (E r /EjJ. iV su#// dt* changer de signe le coefficient de 
reflexion relatif au champ E pour obtenir le coefficient de reflexion relaiif au 
champ H : 



(81) 


En ce qui conceme le coefficient de transmission. 

H, E, fi 



Done ; 



(82) 


Les for- 


En general, fi, = ^ Done : £,, = s J[1 0 /e [ et = \/ )V e 2 

mules (80) et (79) deviennent alors, aprfes multiplication du numdrateur et du 
denominate ur par e 2 » puis simplifications : 


r e±~ 

sJe , cos Gj - y/e^ cos 0 2 

s Jz l cos 0 j + cos 0 2 



2 ./e7 cose 

' V — 

v 

j e l ~ 

/e7 cos 0 j + ^ cos 0 2 


(83) 


( 84 ) 





Nous voyons tout de suite que si T E est toujours positif, par contre R E peut, 

selon les vaieurs respectives de \j~^\ cos 0j et cos 0 2 , etre positif ou 

negatif. D’ou les deux cas de figure 6 et 7, en prenant pour hypothfese que E- est 
dirige de 1’anrifere vers l’avant. 




Eg — 

H, 



Figure 6. 

Cas oil £j > ej 
alors 9j < 0 2 
=> cos 8 1 > cos Bj. 

Figure 7. 

Cas oil e, < e 2 


alors 0, > 0 2 
=> cos 0, < cos 0 2 . 

© Champ dirige de 
I'auiOav \a* I'avaut ; 

'/ ) \\\ 

1 avam vers I'amdre. 


champ H est perpendiculaire 
au plan d'imcidence (Cas TM) 

Remarquons tout d’abord que, dans ce cas de polarisation (fig. 8) ; 

• les champs magndriques sont tangentiels & £, 

• les composantes langendelles des chainps dlectriques sont en cos 0. 

En passant immMiaiement aux amplitudes complexes, les conditions de conti- 
nuity des composantes Langentielles s’dcrivent : 

(dl + Ur^S., (85) 

\ (£ ( + e r )cose | =£,005 02 (86) 


Compte tenu de 


H r 1 


= C,. «de jf = ^ 2 

— r 


-l i — r r —I 
’2 

cos e 2 

E+E— — E . 
1 r cos 0 1 


( 88 ) 


Micro-ondes 


(87 )/E } -> 

(87) + (88) -> 


et : 


d' oil : 


G, 

l ~ R E,r c t e„ 


2 z,=e, 


C, cose 2 

*4" 


2 *, = £ f 


£ 2 cose, 

4, cose, +C 2 COS ©2 


c cos e , 



(89) 


(90) 


(91) 


Figure 8. 

™p 

Les champs H sont 
perpendiculaires au 
plan de la figure. 



D’aprSs (89) : 


d’ou : 







cos 0 2 -C) cos 6j 

^ , cos e , + cos e 2 


(92) 


Remarque 

Nous a vans, comme duns le cas pricddent : 

R h =-R e (93) 

n a 

« ,94) 

Dans le cas general ou JX, = fl 2 = JIq, C] ~ s/VJ^i • C 2 = ^ JIq/c-, et Ton 
oblient enfin : 
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R 


cos e 2 - S JV 1 

cos 0 ( 

H E,r 

\ 

/ e 2 

COS e ! + sj £^ 

COS0 2 


7L _ 


2 cos 0 j 


£// 

\ 

[h 

COS 0 j + 

COS0 2 


(95) 


(96) 


Dans ce cas egalement, T E ^ est oonstamment positif alors que R E peut etre positif 

ou m£?gatif selon les valeurs respectives de 

Pour chacun des deux cas de figure 9 et 10, nous avons supposd que H i est dirige 
de [’arriere vers favant. 


£ j cos e 2 et 


e 2 cose r 




Figure 9 , 



Figure 10. 



© Champ dirige de 
I‘axri6re vers I'avant ; 
® champ dirig£ de 
I'avant vers faro ere. 


11.43 Etude des variations des coefficients 
de reflexion 

L’ 6 tuck de ces variations est partieuli6remenc interessante car elle va nous per- 
mettre de pr&iser dans quels cas ils peuvent etre posilifs ou ndgarifs et dans 
quelles conditions il peut y avoir reflexion totale ou, au contraire, reflexion 
nulle. Nous aliens effectuer certe etude en utilisant les coefficients relatifs au 
champ electrique que nous noterons d^sormals R : . et Rjj pour plus de simplicity. 

Nous voyons isrurk-diatement d’apres la loi de Descartes 

sine, = sin 0 2 (97) 

que si £, > £ 2 , 0 1 < 0 2 et que si £j < £ 2 , 0j > 0 2 - 

a) Cas ou c 1 < c 2 (fig. 11) 

Les intervalles de variation de 8 s et 0 2 sont : 0 < 8| < Jt/2 et o<e 2 <e 2L . 





b) Cas ou e 1 > e 2 (fig. 12) 

Les interval les de variation de Gj et G 2 sont : o<e,se lt et O£0 2 ^rc/2. 

L’ angle 0j lirmte est donne par : 

v /e, sinO,^ 



( 101 ) 
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Done : 


e, L — arcsin 




( 102 ) 


Figure 12. 

Variation des 
coefficients R f/ et R 
si e, > Ej. 


Voyons quelles sent les valeurs de R ± et R tl pour Ies valeurs extremes de 0j : 


* Si 0j — 02 — 0 — > 


R x ~ 



e i + 


(103) 


Les deux coefficients de reflexion sont egaux et positifs. 


• Si 0, = 0, jr et 0-, - %/2 -4 R ~ 1 et R t/ = - 1. 

11 y a reflexion totale sans changement de signe lorsque E t est perpesidiculaire 
au plan d’ incidence et avec ehangement de signe lorsque Ej est dans le plan 
d' incidence. 


c) Refraction totafe 


Dans 1’un et I’aulne cas qui viennent d’etre etudies, R ± reste negatif (si £j < £ 2 ) 
ou positif (si e 1 > £ 2 ) tandis que R f/ change de signe et s’annule pour une valeur 
0 fl de 0, qui est calculi (si £, < e 2 ou £j > £ 2 ) d'apr£s : 


e 2 cos0 fi = J £j cos0 2 


£ j sin Q b ~ Je 2 sin 0 2 


En faisant le produit de ces deux Equations, nous trouvons que sin 20$ = sin 20 2 , 
ce qui ne peut etre vdrifie ici que si 0$ = (n/ 2) - 0 2 . Dans ces conditions : 


e, sin 0 


B 


\f F -2 


cos e B 


MlCRO-OND€S 



Cet Jingle & B est appeld angle de Brewster et 1' incidence correspondence, inci- 
dence « brewsterienne ». Si £[ < £ 2 . 0g > 45° (fig. LI) et si £j > e^, < 45° 

(fig. 12). IL y a alors refraction totale, en polarisation parallfele. 


d) Reflexion totale 

Dans un systeme d’axes de reference Oxyz ayant l’axe des x parallfele a 1’ inter- 
face £ et l’axe des z perpendiculaire a £ dirigd vers le bas (fig. 13), Les champs 
dlectriques de l’onde incidente dans le milieu 1 et de 1’onde transmise dans le 
milieu 2 s'ecrivent, en amplitudes complexes : 

£ ( = Ee-J*i™ ne i e -i* i zcos0 t (105) 

£ / = Z£e-j i 2 xsine 2e--i^ zcos0 2 (106) 


Figure 13. 
Interface entre deux 
milieux de 
permittivitds e, > Ej- 


Cas 011 0| < 0 1Z _ 
» » 

Cas ou 0j > 



D’apres la loi de Descartes : sin 0 2 - sjzjz 2 s * n - Si Ej > £ 2 . nous avons vu 
qu’il y avail reflexion totale pour 0 , L — arcsin ^/e 2 /e , . 


Si 6j > 0j£, sin 0 2 > 1. Dans ces conditions, cos 0 2 est imaginaire pur : 


( 107 ) 
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L’expression (106) de 1'onde tnmsmise s’dcrit alors : 

_ T r i£->Z\/sin 2 0-.- 1 -jA>jrsin0., 

E t ~ T_E e 2 V ^ e 3 (108) 

Seul le signe moins correspond & une onde ay ant one signification physique ; tl 
s'agit d’mne onde qui se propage !e long de !’ interface L entre les deux milieux 
(fig. 13), puisque !a variation de phase n’a lieu que scion l’axe des x, et dont 
1’ amplitude diminue exponentiellement lorsque I’on s’ecarte de t’inierface selon 
I’axe des z. L'onde qui ejciste dans le milieu 2 est done une onde evanescente . 

Compte tenu de la valeur de cos 0 2 =- j ^/sin 2 0., - 1 les coefficients de 
reflexion /?, et R //t cajcules d’apr£s (83) et (95) sont complexes. Le champ 
reflechi a done un ddphasage par rapport au champ incident, qui depend de la 
polarisation ucilisee. 11 en r£suhe qu’une onde inetdente a polarisation rectiligne, 
non situ6e dans le plan d‘ incidence, va se transformer, aprfes reflexion totaJe, en 
une onde refldchie a polarisation elliptique puisque les composantes parall£le et 
perpendtculairc de ceite onde, sont ddphasees l’une par rapport h [’autre. 


11.4.4 Refraction d'une onde 

dans un dielectrique a pertes 


Nous nous inreressons au cas ou l’onde provenanl d’un milieu sans perte, de per- 
millivitd e,, se refracte dans un milieu k pertes, de permittivitd e 2 complexe. 
Dans ce cas, nous ecrirons la loi de Descartes sous la forme : 


sin 0 1 


£ r sin 0’ 2 


(109) 


avec : 



( 110 ) 


sin 02 est une quantite complexe et 0 2 ne represente pas Tangle de refraction 0 2 , 
e’est pourquoi nous 1’avons notd 0 2 • 

Dans le cas oil le milieu 2 etait sans perte, nous avons deja vu que i’expression 
de l’onde r<§fractde pouvait s’6crire, en amplitude complexe : 

E, - A e ~ J k i (JC Sln ^2 + 3 < -' os % 
avec : ^2 = ^0 \^ r 2 = ^1 \f^r 

E 2 

ou : e = — 

r € t 

Dans le cas oil le milieu 2 a des pertes, nous pouvons done ecrire 1’expression du 
champ rdfract£ sous la forme : 

E =A e “j A i v /§^Crsin 6’ 2 + 1 cos e' 2 ) 


( 111 ) 

( 112 ) 

(113) 


( 114 ) 



Hggiiflg 


Dans cette expression, yj t r sin 0’ 2 = sin 0J est rfel, et : 

yj § r cos 0’ 2 = yj \ - sin 2 0’ 2 =\f \ e r ~ sin 2 G, 
est complexe, de la forme p-jg, avec : 


(US) 


(£’ - sin 2 0.) 2 + E " 2 + (£’ - sin 2 0 , ) 2 


( 116 ) 


g = \ \J (e’ r -sin 2 e i ) 2 + E , ’ 2 -(e’ r -sin 2 e i ) 2 


( 117 ) 


Avec Ces notations, Pexpression du champ rlfractd dans le milieu 2 peut 


s’ecrire : 


E, = de"j (: i xsin6 i e - J k )Z(P~i <?> 
^ e -j A t^ sin 6 i + w) 

Les plans £quiphases de 1'onde r£fract6e sont definis par : 

x sin 0j + pz - cte 


( 118 ) 


( 119 ) 


Figure 14. 
Refraction d’une onde 



identique a celui de la direction de 1’onde r£fract6e avec la normale & 1‘ interface 
(fig. 14). 

Pour calculer ceL angle, diffSren lions la relation (1 19) : (sin 0 } ) dx + p dz = 0. 


tg6 2= dJ 


dz I s * n 


D’od : 


P 


(HO) 
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L’ angle de refraction 6tant ainsi determine, il est possible de ddfinir une permit- 
tivity nfelle ^quivalente pour le milieu & pertes, telle que : 

. sin e j = sj e”? sin 0 2 (121) 

Cette permittivity est celle d’un milieu sans perte qui produirait la meme refrac- 
tion que le milieu & pertes consid£r6. L’ analogic doit s’arreter IS car, dans un 
milieu sans perte, les surfaces dquiphases sent egalement tiquiamplitudes tandis 
que dans le milieu h penes, la relation (118) montre qu’il y a une variation de 
1’ amplitude ene '*' qz . 







mm 


immmSL. 1 ■£ 


& EXEROCE 11.1 

(Paragraphe 11.2.2 - Reflexion a la surface 
J'un conducieur imparfaii) 

L’eati de mer est caractensde par une conducti- 
vity o = 3 (S - m~ ') el une permillivite relative 
z r = 70. 

1) Lorsque o/co e 0 e r > 10, on peut considdrer 
que I’eau de mer se comporte comme un 
conducieur imparfait. A partir de quelle fre- 
quence cette propriete est-elle vraie ? 

2) A la frequence de 10 MHz, calculer la 
valeur du coefficient de reflexion a rimer- 
face air-conducieur dans le cas d’une inci- 
dence normale. 


& EXERCICE 11.2 

( Paragraphe 11.3 - Reflexion sur un plan 
conducieur sous incidence oblique) 

Soil une onde qui se rdflechit sur un plan 
conducieur sous une incidence de 45°. Le 
milieu didlectrique diant de flair, calculer les 
impedances d’onde dans les cas T.E, et T.M. 


EXERCICE 11.3 

(Paragraphe 11.4 - Reflexion et transmission . 
a I' interface de deux dielectriques) 

Le so! moyennemeni sec est caractdrisy par 
une conductivity a = 10 " 1 (S • m " J ) et une 


permittivity relative E r - 15, c’est-^-dire par 
une permittivity complexe £ = e - j a/ to avec 
£ = e r 

1) Lorsque o/tn £$ £ r < l/lO, on peut consi- 
derer que le sol se comporte comme un 
dielectrique & pertes. A partir de quelle fre- 
quence cette propriety est-elle vraie ? 

2) A la frequence de 1 GHz, calculez le coeffi- 
cient de reflexion h flinterface air (milieu 1) 
- sol (milieu 2) pour un angle d‘incidence 
de 60° par rapport h. la normale, dans les 
deux cas de polarisation. 


EXERCICE 11.4 

(Paragraphe 11.4 - Reflexion et transmission 
a V interface de deux dielectriques) 

De part ct d’ autre d'une interface 51 entre deux 

milieux dielectriques, nous avons : 

• une onde incidente ( E ,- , //, ) selon la direc- 
tion Uj ; 

• une onde refldchie ( E r , H r ) selon la direc- 
tion u r ; 

• une onde transmise ( E , , H t ) selon la direc- 
tion u r 

1) A partir des vecteurs de Poynting de cha- 
cune de ces ondes, dcrire la relation qui tra- 
duit la conservation de la puissance. 

2) Par projection sur un axe des z perpendicu- 
laire h flinterface 51. on ddduire la relation 
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qu’il y a entre les modules des coefficients 
de reflexion et de transmission. 


3) Verifier que (R ± , T L ) d’une pail et {R t/ , T t/ ) 
d’autre part satisfont bien cette relation. 


Chapitre 12 


Les guides d'ondes 
rectangulaires 


12 .1 Les divers types de guides d'ondes 

ETUDIES 

Dans ce chapitre, nous dtudierons d’ubord le guide d’ondes rectangulaire 2t 
parois lisses qui est tits utilisd en micro ondes, noLamment en ondes centimfi- 
triques et millimelriques, tant pour les techniques de laboratoire que pour le 
radar ou pour les applications industrielles. 

Notre approche de la propagation en guide rectangulaire sera trfes physique : 
nous partirons des rdsultats etablis au chapitre precedent pour la reflexion d’une 
onde sur une plan conducteur et puis nous verrons a quelles conditions, il est 
possible d’adjoindrc un plan parall&le (§ 12.2) et deux autres plans perpendicu- 
laires afin de constkuer un guide d’ondes rectangulaire (§ 12.3). Nous meturons 
aussi bien en Evidence les caractdrisiiques de la propagation qui s’effectue par 
reflexions successive^ sur les parois du guide que les longueurs d’onde de pro- 
pagation guid^e et de coupure (§ 12.4). 

Nous 6tudierons les modes de propagation de types TE mu et TE WI . notamment le 
mode fondamental pour m = I ou « = 1 (§ 12.5) ainsi que les modes sup^rieurs 
(§ 12.6), en ce qui conceme la repartition transversale du champ, la puissance 
transportde, !e calcul des dimensions du guide, sa bande passante et son attenua- 
tion (§ 12.7 et 8). Nous rdserverons l’diude des modes TE W1 et TM /n/I au cha- 
pitre suivant. 



Micro-ondes 


Aprfes avoir parld des guides rectangulaires surdimensionnds (§ 12.9) qui sont 
utilises en ondes miilimdtriqucs, nous nous mtdresserons eniln aux guides rec- 
tangulaires a nervure (§ 12.10, fig. 11) et aux guides recLangulaires b ailettes 
(§ 12.11, fig. 1 3). Ils permettenl d’obtenir des bandes passantes plus larges par 
abaissement de la frequence de coupure du mode fondamental et leur struciure 
est rmoins sensible que celle du guide rectangulaire & parois li.sses, aux imperfec- 
tions de fabrication. 


12.2 Propagation 

ENTRE DEUX PLANS PARALLELES 

12.2.1 Reflexion sur un plan conducteur 

Etant donnde une onde Electro magndtique (O.E.M.) am van t obliquement sur un 
plan conducteur X, le champ elecrromagn^tique a ete determine au chapitre 1 1 
« Rdflexion et refraction des ondes 6lectrornagndtiques » dans les deux cas fon- 
damentaux de polarisation. Dans les expressions des champs donndes par les 
relations (52, 53, 54, 68, 69, 70) E et H ne sont diterminis qu’a une constants 
pres puisque leur valeur numerique exacte ddpend de la puissance d’emission de 
la source qui les rayonne. L’cxplicitafion du facteur 2 n’est done pas indispen- 
sable h l’interpretation de ces relations el nous pouvons remplacer 2 E par E et 
2H par H. 

Dans ces conditions, les expressions que nous utiliserons dans ce chapitre sont 
les suivantes (rappelons que k = 2lt/X). 

❖ 

a) Si fe champ E est perpendiculaire au plan d'incidence 

£ = -j E sin (ky sin y) e ~i kz cos v (1) 

H v = - j H cos \|/ sin (ky sin y) e ~ ikz cos V (2) 

H z ~ - // sin v cos (ky sin y) e - ikz cos v (3) 

Un tel regime, dans lequel le champ 61ectrique est perpendiculaire b la direction 
de propagation Oz, est appeld un mode Transverse £lectrique (TE) ou encore 
mode H, pour rendre compte du fait que seu! le champ magnetique a une com - 
posante dans la direction de propagation. 


b) Si le champ H est perpendiculaire au plan d'incidence 


K X = -EJ cos (ky sin y) e~ J * z cos y 

(4) 

E y -E cos y cos (ky sin y) e ~^ kz cos v 

(5) 

E 7 = j E sin y sin (Jry sin y) e - ^ 005 v 

(6) 




Lbs guides d'ondes rectangulajres 



Id c’est le champ magnetique qui est perpendicuJaire a la direction de propaga- 
tion et seul le champ dectrique a une composante dans celte direction ; c’est 
pourquoi on parlera de mode Transverse Magndtique (TM) ou mode E. 


12.2.2 Condition de propagation 
entre deux plans paraiieles 




Figure 1. 

Notations utilisees 
pour la propagation 
entre deux plans 
paraiieles. 


Nous ne pourrons intxoduire on plan X’ parallele b X (c*est-&-dire b xOz d’aprfes 
les notations de la figure 1) sans interrompre la propagation que si les conditions 
de continuity sont verifies sur ce plan, a savoir : 

Ej — 0 — ¥ E x = 0 et E l = 0, 

H n = 0 — > H y = 0 V x et z. - 

En se reporta nt aux relations qui donnent E x , et H y , dans les deux cas fonda- 
mentaux de polarisation, ces conditions imposent que : sin (Ary sin y) = 0 soil 
Ary sin y = wr. 

• Si t’ angle d 5 incidence y 0 est donnd nous avons : 

nX 

y - («, entier * 0) (7) 

2 sin y Q 


Cette relation nous permet de determiner les distances auxquelles on doit placer 
le plan X’ parallele h X : X/2 sin y 0 ou X/sin y 0 ou 3X/2 sin y 0> etc. 

* Si la distance entre X et X’ est fixee b une valeur b, il ne pourra y avoir propa- 
gation entre X et X* que si : 

sin w = (8) 


n devant etre tel que : 0 < n\/2b < 1 . 
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12.2.3 Longueurs d'onde et vitesses de phase 


Figure 2. 
Propagation par 
reflexions successives 
sur letT- 



kv 


o 


2 


La propagation entre deux plans paralteles 'SL et 5L* est caracterisee par des 
reflexions successives sur Fun et 1’autre plan. En un point M de l’espace didlec- 
trique, l’dtat electromagnetique resulte de la superposition de deux ondes planes 
rdfl^chies £gaiement inclines par rapport h Oz (fig. 2). Les expressions des 
champs en M restent donnees par les relations (1) a (6) pour les deux cas fonda- 
mentaux de polarisation. 

Rappelons qu’a partir de ces expressions, nous avons demontxe (§ 11.3 
« Reflexion sur un plan conducteur sous incidence oblique ») que les. axes Oy et 
Oz correspondent respectivement aux directions de propagation de ia puissance 
reactive et de la puissance active. 

D’apr&s la Figure 2, nous voyons que les axes de reference yOz ne coincident pas 
avec la direction de propagation de Tune ou 1’autre onde r£flechie. II en resulte 
que, selon ces axes, elle semble se propager avec une longueur d’onde et une 
vitesse diff&nentes de celles qu’eile a suivant la direction de propagation. 


Figure 3. 
Definition des 
longueurs d’onde 
K \ et 
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Constddrens, par exemple (fig. 3) l’onde qui se propage de £ vers £\ Nous pou- 
vons represented dans le plan yOz, les traces de deux plans d’onde successifs 
dephases de 2n ; ce sont deux droites perpendiculaires h la direction de propaga- 
tion et dont la distance est : 

PP’ = X, longueur d’onde selon la direction de propagation 
X 

MM ’ = X = , longueur d’onde selon Oy (9) 

y sin \y 

NN ’ = X = , longueur d’onde selon Oz (10) 

1 cos \|/ 


Or, de nrngme qu’il y a un dephasage de 2n entre P et P\ il y a aussi un depha- 
sage de 2n entre M et M’ ou N et N*. C’est pourquoi Xq, et X , mdritent bien le 
nom de longueurs d’onde, mais ce sont des longueurs d’onde « apparentes » 
selon des directions differentes de la direction de propagation de I’onde. 


D' autre part, comme le temps mis par I’onde pour aller de P en P' est le meme 
que celui qu’elle met pour aller de M en M’ ou de N en N', elle semble se pro- 
pager plus rapidement selon les axes Oy et Oz que selon sa propre direction de 
propagation ; sa vitesse apparente sur les axes Oy et Oz sera respectivement : 

v 


Vy = 


sin \j/ 


( 11 ) 


V 

cos \y 


( 12 ) 


A ces longueurs d’onde et vitesses de propagation « apparentes », on a donn<5 le 
nom de longueurs d’onde de phase et de vitesses de phase. 


12.3 Propagation dans un guide d'ondes 

RECTANGULAIRE 

123.1 Condition de propagation 

a) Nous venons de voir qu’il 6tait possible, sous certaines conditions, d’ad- 
jotndre un plan £’ parallble a £ et d’obtenir une propagation guides entre ces 
deux plans qui sont, rappelons-le, perpendiculaires au plan d’incidence (fig. 
4). Voyons maintenani s’il est possible d’adjoindre des plans k et it' paralleles 
& yOz et perpendiculaires h £ et £’ sans perturber cette propagation. Les 
conditions de continuite h Ieur surface s’exprimeni par : 

E y = 0. E z = G t H x ^0 Vyetz. 


Figure 4. 
Propagation 
en mode TE on . 



Dans le cas ou !e champ electrique de 1‘onde ineidente est perpendiculaire au 
plan d’incidencc (onde TE), ces conditions sont toujours verifides puisque 
nous avons : £ y = 0, E z = 0 et H x = 0. 

tl est done possible d’adjoindre deux plans rt et n' perpendiculaires a X et 
et pnralleles au plan d' incidence ; la seule condition est que les deux plans S 
et S’ soient distorts de 



2 sin y 


(13) 


Par centre, dans le cas ou le champ Electrique de Ponde ineidente est dans le 
plan d’incidence (onde TM), il n*est pas possible que les conditions de comi- 
nuite soient satisfaites sur les deux plans n et 7t’ puisque Ey, E z et H x ne peu- 
vent fitre nulles V y et z. II sembte done que la propagation d’une onde TM 
soil impossible & l’interieur d’un guide d’ondes rectangulatre (voir, en fait, la 
remarque du § 12.3.3) 


b) Nous avons consider^ jusqu’ici une propagation qui se ferait par reflexions 
success! ves sur les plans X et ce qui est d’ailleurs logique puisque nous 
avons pris n et k' paralLEles au plan d’incidence et qu’il ne saurait y avoir, 
dans ces conditions, de reflexions sur 7t et it’. 



plan d'incidence 
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L’ autre cas de propagation (fig. 5) est celui qui se ferait par reflexions succes- 
sives sur 7t et It’ ; il faudrair, pour cela, que le plan d'incidence soit para!! tie h 
H et et que les deux plans n et 7t’ soient distants de 

mX 

(14) 


a = 


2 sin vj/ 


Dans ce cas, nous dtmontrerions aussi que la propagation n’esi possible que 
si le champ eleclnque de i’onde incideme est perpendiculaire au plan d’ inci- 
dence (onde TE), 

II est d’aiMeurs a remarquer, notations raises a part, que les figures 4 et 5 se 
ddduisent l’une de I’autre par une simple rotation de 90° autour de I’ axe du 
guide. Aussi n’est-il pas 6lcnnant que I’^tude de ces deux cas de figure 
conduise au meme r6sultat. La conclusion que I’on peut en tirer est la sui- 
vante : La propagation d'une O.E.M. d I'interieur d’un guide d'ondes rectan- 
gulaire sera possible si le champ ilectrique de Vonde incidente est parallele 
aux faces sur lesquelies celte onde va se riflechir successivement. 


123.2 Definition des modes TE mo et TE on 

Dans 1c premier cas de figure envisage (fig. 4), la propagation de i’onde s’ef- 
fectue par reflexions suceessives sur les faces perpend iculai res & Oy qui sont dis- 
tantes de b = nX/2 sin xj/- Nous di rons, par convention, qu’il s’agit d’une onde 
ou mode TE on . Le champ dlectrique dtant horizontal, 1’excitaLion de cette onde 
s'effectue a l’aide d’une petite antenne rectiligne (ou sonde), couplee au gen£ra- 
teur, qui p£n£tre dans le guide horizontalemeni. 

Les expressions des champs pour un tel mode TE e/1 soni donndes par les rela 
tions (1), (2) et (3). 

Dans le second cas de figure envisage (fig. 5), la propagation de 1‘onde s'ef- 
fectue par reflexions suceessives sur les faces perpend iculai res a Ox qui sont dis- 
t antes de a = mXf 2 sin xg. Par convention, il s’agit d'un mode TE nio , Le champ 
electrique etant vertical, l’excitation de cette onde s'effectue a l’aide d’une 
sonde qui pen&tre dans le guide verticalement. 

Les expressions des champs pour ce mode TE m(J se deduisent des relations (1), 
(2), (3) du mode TE 0rt en remplaqam x par y et y par - x pour les variables et en 
rcmplaijant x par y et y par - x pour les vecteurs unitaires des axes. Nous 
obtenons ainsi : 

E y = ]E sin (kx sin tg) e ~ CIJS v (15) 

tL x = - j H cos \pr sin ( kx sin xj/) e ~i kz cos v (16) 

tL z = -// sin y cos (kx sin y) e~i h cos V (17) 

Si m = 1 ou si n = 1, la propagation dans le guide d’ondes s’efTectue selon le 
mode fondamenlal TE I0 ou TE 0I , les deux appellations etant cquivalentes puis- 
qu’elles ne dependent que de la convention prise au depart. 
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12.3.3 Remarque sur les modes TM mrl et TE mn 

Nous avons vu qu’il ne paraissait pas possible de faire propager dans un guide 
d'ondes rectangulaire une onde dont le champ elecirique se trouverait dans le 
plan d’ incidence et qui se propagerait par reflexions success! ves sur X et X’ 
(mode TM on ) ou sur Tt et n' (mode TM W0 ). Or, une etude theorique complete de 
la propagation guidee (chapitre 13) rnontre la possibility de propagation d’ondes 
TM mn (avec m et n & 0). Cela tient au fait suivant : alors que pour les modes 
TM on (TM^) les conditions de continuity ne peuvent etre satisfaites sur les faces 
k et n’ (X et X’). au contraire, pour les modes TM, Jin (avec m et n * 0), ces condi- 
tions de continuity peuvent Stre satisfaites. 

11 existe aussi des modes TE nin avec m et n * 0 dont la presence sera ryvyiye par 
l’etude generale de la propagation en guides d’ondes metalliques (chapitre 13). 
Dans la suite de ce chapitre, nous etudierons uniquement les modes TE^ (ou 
TE on ) et notamment le mode fondamental TE 10 (°u TEq,). 


12-4^ Longueurs d'onde de propagation 

GUIDEE ET DE COUPURE 


12.4,1 Relation fondamentale 

de la propagation guidee 

En guide d’ondes rectangulaire. comme dans le cas de la propagation entre deux 
plans paralleles, nous pouvons definir des longueurs d’onde de phase. 


Dans le cas (fig. 4) ou la propagation s'effectue par ryflexions sur X et X’ (mode 
TE on ), nous avons : 

• une longueur d’onde de phase X z - X/cos xg, correspondant k la propagation de 
puissance active selon Oz, 

■ une longueur d’onde de phase X y — X/sin xg avec sin \y = nX/2b correspondant 
a la propagation de puissance rdacrive selon Oy. 


D'ou la relation : 


X ^ 2 


\ X zj 


X V s 




= 1 


(18a) 


Dans le cas (fig. 5) ou la propagation s’effectue par ryflexions sur 7t et it’ (modes 
TE W ), nous avons : 

• une longueur d'onde de phase X z = X/cos x|/, correspondant k la propagation tie 
puissance active selon Oz, 
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• une longueur d’onde de phase X x = A/sin avec sin \t - mXjlti correspondant 
a la propagation de puissance reactive selon Ox. 


D’oii la relation : 


( x) 

2 

fx) 


4 - 

— 



X 1 


t X) 


(18b) 


Dans chacun de ces cas, la relation fondamentale de la propagation guidee 
s’ecrii : 


Mode TE mo : 




2 

f 1 1 

k 

+ 

k 


(19a) 


Mode TE on : 



2 

1 1 ) 

2 

' 1 \ 

— 

— 


+ 


X 


X 


X 

\ J 




v y) 


(19b) 


— » A es t la longueur d’onde de propagation en espace libre dans le dielectrique 
constituent le guide : elle es t re l He d la vitesse de propagation en espace libre 
par la relation A = v/f. 

-4 Aj est la longueur d'onde apparertte dans la direction de propagation de la 
puissance active : on I’appelle longueur d’onde de propagation guidee el on la 
note Ag. Elle est reliee a la vitesse de phase v 7 selon Oz par A z = vjf. C’est la 
longueur d'onde qui intervient dans le terme de phase e cos V des relations 
donnant les champs. En effet : 

2k z 

■ - kz cos \p— — z cos \y- 2 ji — (20) 

A Aj, 

-4 La signification physique de A K et A^ est beaucoup plus delicate d saisir ; en 
effet, il ne s'agit pas, h proprement parler, d'une longueur d’onde de propagation 
dans la direction Ox ou Oy puisqu'il y a, selon cette direction, un regime d’ondes 
stationnaires. Nous aliens approfondtr cette question en prenant l’ exempt e de A^ 
(mode TE ir J 


12.4.2 Longueur d'onde 

et frequence de coupure 


Voyons d’abord quelle est la valeur de X x : 



mX 2 a 

et Sin y = — —> A = — 
2 a x m 


( 21 ) 


X x est done fixe par les dimensions du guide. Pour comprendre sa signification, 
il est bom de r66crire la relation fondamentale (19a) en faisant intervenir la fre- 
quence/de FO.E.M. se propageant dans le guide ; 


'2 


Y_L1 2 . 


z/ 
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• Si //v > m/2u, cette relation peut etre satisfaite en prenant X, r6el, Dans ces 

conditions, 1’exponentielle e “ * intervenant dans les relations qui don- 

nent les champs est bien un terme de phase (dont le module est £gal h 1) et il y 
a propagation de I’onde sans affaiblissement autre, bien sur, que l’affaiblisse- 
ment dans les parois que nous n’avons pas envisage dans cette fitude puis- 
qu'elles sont supposees infiniment conductrices. 

• Si//v < mj 2u, cette relation ne petit etre satisfaite qu’en prenant X z imaginaire 
pur puisque l /X z < 0, Done tous les termes e ~ J 2ni /\ i som de la forme e ~ Az , 
A etant reel positif. Cela signifie que les champs s’affaiblissent exponentielle- 
ment lorsque z augmente. Dans ces conditions, I’onde ne se propage pas plus 
loin que quelques longueurs d'onde. 

La frequence f r = inv/2a qui vient d’etre mise en Evidence et la longueur d’onde 
correspondante X,. - 2a/ m, qui n’est autre que X x , sont appeU.es la frequence de 
coupure et la longueur d’onde de coupure du guide d'ondes considere, pour le 
mode TE /h£1 . En effet : 

• Si/> (f c ) tno ouX< (X c ) n * 11 y avoir propagation de TE^,. 

• Si /< (fXio X > 11 n‘y aura pas propagation de TE - ,-i ■ 


Figure 6. 
Directions de 
propagation des ondes 
planes dans le guide. 

a. Prfcs de la coupure. 

b. Loin de la coupure. 
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Les figures 6a et 6b reprdsentent les directions de propagation des ondes planes 
dans 1c guide d’ondes, prbs et Loin de la coupure ; elles aident & comprendre les 
phenomenes : a la coupure, X - X x - 2a/ m, done y = ti/2 ; au fur et a mesure 
que l'on s’eloigne de la coupure. Tangle vp diminue. 


12.43 Relations concernant X, \ c et k g 


Dorenavant, nous ecrirons toujours X z = X g et X x ou Xy - X c . Dans ces condi- 
tions, les relations (19a) et (1 9b) qui expriment la relation fondameniale de la 
propagation guidee s’ecrivent : 




( 22 ) 


X est la longueur d’onde de propagation en espace Libre dans le dielectrique qui 
remplit le guide d’ondes ; elle se calcule d’aprfes X - v/f avec v — c/ sj e. r et 
c = 3 ■ 10 8 m/s. E r est la permittivite relative du dielectrique du guide d’ondes. 

X c - 2a /m en mode TE tno ; X c = 2 b/n en mode TE on 
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* Si X < X c , il y a propagation du mode consider^ ; la longueur d’onde guidee se 
calcule alors d’apres (22). 

• Si X > X f> il n’y a pas propagation du mode considere. 


* 12.5 Etude du mode fondamental 

Les modes TE 10 (ou TEq,) sont ceux qui se propagent & 1’inierieur des guides 
d’ondes standard les plus utilises dans la pratique et dont on dit qu’ils fonction- 
nent selon le mode fondamental. Il est interessant, a l’occasion de l’etude th6o- 
rique de ce mode fondamental, de mettre en evidence certaines propri£tes carac- 
teristiques des guides d’ondes. 

Dans ce paragraphe, nous allons prendre pour exemple le mode TE I0 qui se pro- 
page par reflexions successives sur les faces ti et 7t’ distantes de a = X/2 sin 
avec un champ electrique polarise verticalement (fig. 5). 


12.5.1 Expressions des champs 

Les champs du mode TE ma sont donnes par les relations (15), (16) et (17). Pour 
le mode fondamental TE ( q, nous avons : 

X X 

s,n ’*' = I j ; = ^ <23) 


d’oCi Ton deduit : 


cos ip : 



I X 2 ) 


kx sin 


2n X 
■ — x - 
X 2a 


nx 

a 


(24) 


kz cos y 


2ti X 
X z X 

g 



Dans ces conditions, les expressions des champs deviennent 


/ 


E J =j£’sin 


— e - j2nz/ \ 
a 


(25) 


FI 


■JH 


(X) 

(■nx 

— — 

sin — 

X i 

V gj 

l « ) 


e" j2nzA * 


(26) 
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H. 



e~ i2nz/ K 


(27) 


Remarquons que le champ magnetique, qui a deux composantes orthogonales et 
dephasees de 90°, est & polarisation elliptique dans un plan perpendiculaire & la 
direction du champ Electrique. 


12.5.2 Variation transversale 
du champ electrique 


Dans un plan de section transversale du guide, tel que ABCD (fig. 7), le champ 
Electrique rente parallel e aux cotEs AC et BD puisqu’il n’a qu’une composante 
E y . En depla^anl parallEIement a <9 jc une sonde de mesure associEe a un cristal 
detecteur et h. un galvanomEtre, nous allons observer les variations de la valeur 
efficace du champ Electrique : 




By _ E 

72 “ 7 ^ 


sin 


nx 

a 


(28) 


Figure 7. 
Variation transversale 
de E y pour le mode 
fondamental. 



Comme 0 < x < a, nous obtenons une demi-sinusoide avec minima nuls pour 
x = 0 et Jt = a et maximum pour x — af 2. 

C’est la coupe transversale du champ E caractEristique du mode fondamental. 


12.5.3 Lignes de courant 

sur les faces du guide cfondes 

Les lignes de courant se calculent h panir de P expression de la densite surfa- 
cique de courant electrique : J = n a H oil n est la norm ale & une face du guide 

et H = H X + H z . 
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Leur repartition sur ies faces du guide esi representee sur la figure 8 dans 
laquelle le c6i6 aJIOx est place horizontal ement tandis que le cote bl/Oy est ver- 
tical . 



Figure 8. 

Lignes de courant sur 
les faces d’un guide 
rectangulaire. 


11 est important de noter que ces lignes sent ; 

• verticales sur les faces laterales, 

• paralleles & I s axe des z uniquement au milieu des faces superieure et infdrieure. 

On ne pourra done usiner des fentes dans le guide, sans en perturber gravement 
le fonctionnement, que selon ces deux directions ; d’oii les lignes de mesure a 
fente longitudinale. D£s que des fentes coupent les lignes de courant, elies 
rayonnent une partie de 1’ervergie qui se propage dans le guide : cela est 
d’ailleurs utilise pour certains types d’antennes (volume II, chapitre 14 
« Antennes reseaux »). 


12.5.4 Puissance active transportee 
par le mode fondamental 

C’est la puissance transportee selon la direction Oz. La densitd de puissance 
selon cede direction nous est donnee par la relation : 

(W/ m 2 ) (29) 

1 X ryllX 

Soit : P =—EH — sin 2 — 

2 x * a 




En tenant comple de ce que EH = E 2 


et 
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Figure 9. 
Coupes rransversales 
des modes 
TEoq et TEjfl 



( 30 ) 


Cette expression repr6sente !a puissance qui traverse l'unite de surface perpendi- 
culaire a Oz ; elle depend du point ou [’on se place dans la section transversale 
du guide d’ondes. La puissance moyenne active iraversanl un plan transversal du 
guide d’ondes nous est donn^e par : 


D’od : 



(31) 


Connaissant la puissance d’ alimentation du guide, cette expression permet de 
calculer £, valeur maximale du champ dlectrique au centre du guide (x = a /I). 
Reciproquement, connaissant E , on peut en ddduire P. En particulier, la puis- 
sance maximale transportable est donnde par la valeur, notee P (VlZX . de 1’expres- 
sion precedente lorsque le champ dlectrique au centre du guide correspond au 
champ de « claquage » (champ pour lequel tl y a amorce d’un arc dlec- 

trique). L’air sec est le dielectrique qui donne les meilleurs r£sullats, notammenl 
quand sa pression est dlevee. En pratique, les guides d’ondes rectangulaires per- 
mettent de transporter des puissances moyennes de l’ordre du Mdgawatt a 
2,45 GHz (frequence d’utilisation industrielle des micro-ondes) et de l’ordre de 
la centaine de Kilowatts & 10 GHz, ce qui est remarquable. 


12.6 Etude des modes TE mo ou TE on 


12.6.1 Coupes transversales 




Pour les modes TE mo , le module de E dans un plan de section transversale, tel 
que le plan A BCD de la figure 7 est donnd par j &in (mnx/a) |. Pour les modes 
TE on , le module de E x est donn£ par j sin (nity/ b ) !, 
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La figure 9 montre quelles sont les variations, selon Ox , de l’amplitude du 
champ 61ectrique parallfele h Oy pour les modes TE 2 Q et TE 30 , Nous aurions les 
memes variations selon Oy pour le champ electrique parall&le it Ox des modes 
TE 02 et TEq 3 . 


12.6.2 Longueur cfonde de coupure 

Nous avons toujours X c = A/sin t|/ ; mais ici ; 


mX 


Pour 

un 

mode TE nio : 


a — 

2 sin i|/ 

d'oii 

- 



X 

— . 

2a 

(32) 






C 

m 

Pour 

un 

mode TE on : 


b = 

nX 

2 sin \|/ 


d’od 




X 


2b 

(33) 
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m - 

= i (mode TE ]0 ), 

on retrouve bien X 

C ~ ^ a ‘ 
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m - 

= 2 (mode TE^), 
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= a 
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- 3 (mode TE^), 
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= 2a/ 3, 
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12.63 Longueur d'onde de propagation guidee 

C'est X g = X z ; d'aprfcs (22), nous avons : 


d’ou : 


• Pour tin mode TE wlfl : 



(35) 


(36) 
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■ Pour un mode TE W1 : 



( 37 ) 


12-7 Dimensions et bande passante 

d'un guide d'owdes rectangulaire 

Le problemc se pose, en general, de la fa^on suivanie : 

• le guide d’ondes doit fonctionner en modes TE^ jusqu’& 1‘ordre p et trans- 
mettre une bande de frequences comprises entxe/j et/ 2 (f x > f 2 auxquelles cor- 
respondent X, < X 2 ) ; 

• calculer les dimensions a (parallele & Ox) et b (parallels & Oy ) du guide 
d’ondes. 

Void la solution de ce probleme : 

1) Pour que les modes TE puissent se propager jusqu’S 1‘ondre p, il faut que 
X < (\.)„(j, soil : Xj < 2a/ p. D’oii une premiere condition sur a : 

K 

a>p — (38) 

2 


2) Pour que les modes TE /mt d’ordre supdrieur & p ne puissent pas se propager, il 
faut que X > (X t ) / , + , 0 > (X £ .) /3 + 2 , 0 > - 
D’ou une deuxifeme condition sur a : 


*1 

a<(p+ l)~ 


( 39 ) 


3) La dimension b, distance entre les deux plans X et X’, n’influe pas, nous 
1’avons vu, sur les regimes TE wo qui admettent les plans n et 7t’ (paralleled a 
yOz) comme plans de reflexion. Elle ne peut cependant pas etre arbitraire ; 
elle doii, en particulier, etre suffisamment faible pour qu’aucun regime 
parasite TE orl> correspondanl 5. des reflexions sur les plans X et X’ (paralleles 
h.*Oz) ne puisse exister. 11 faut done que : 

X] > (X,.)oi = 2b > (\.)o2 - b> ... 


X. 

D’ou la condition sur h : t> < — 


( 40 ) 


Finalement les conditions fixant les dimensions du guide sont : 


b 



X 2 X. | 

et p 2 <a<(p+ 1) — 


(41) 
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Le problems inverse est celui de la determination de la bande passante, selon un 
mode TE^, d'un guide d’ondes de dimensions a et b (a > b). 

En r6solvant en X.] et 7^ les inegalitds (38), (39) et (40), nous trouvons que les 
longueurs d’onde superieure Xj et inferieure X|, de la bande passante du guide, 
sont : 

X 2 = - (42) 

m 


X, - Val sup 


2 a 

m + 1 



(43) 


Nous voyons que la bande passante d'un guide peut atteindre une octave 
(X 2 = 2Xj) en mode fundamental (m = 1) si u = 2b. 


12.8 Attenuation dans les guides d'ondes 

RECTANGULAIRES 

Nous avons supposd jusqu’ici que les parols du guide dtaient constitutes par des 
conducteurs parfaits, ce qui est tvidemment un cas idtal auquel correspond une 
propagation sans perte. En fait, 1’ existence de courants dans des parois de 
conductivity finie implique qu'il y ait une dissipation d’energie par effei Joule 
et, par consequent, une propagation avec penes. Les champs donnes par les 
expressions ( 1) et (3) pour un mode TE^ et ( 1 5) a ( 17) pour un mode TE fjn doi- 
vent etre affectes d’un facteur e ” si Ton appelle a le parametre de penes. 

long de l’axe du guide est de la 

(44) 

(45) 

Si i’on suppose que la puissance perdue dans le dielectrique est negligeable : 
P(z) est la puissance transmise dans le didlectrique et - (dP/dz) represente la 
puissance perdue dans les parois du guide. 

La puissance transmise dans Ie didlectrique est donnde par : 

P(z) = (£ a I± ) ■ z dS ( 46 ) 

La puissance perdue, par unite de largeur, sur les parois du guide [53, p. 55-57 ] 

2 R s J l 


Dans ces conditions, la variation de puissance le 
forme : 

P(z) = P 0 e~ 2az 
_AP 

, , , 1 dz 

et pax consequent : a - • -=n— 

2 P(z) 
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La puissance totals perdue dans les parois doit fetre dvalude sur le p6rim&tre de la 
section transversale du guide, soil : 


d P 
<k 



jide 


(47) 


R s est la resistance superficieile de la paroi, qui est le quotient de sa r£sistivit£ p 
par la profondeur de penetration 8 due k 1’effet de peau, Comme 8 = « /• v " Jtpqf 
et p = l/o (a, conductivite) : 


*s 



m 


p est la permeabilite magnetique des parois (en gdneral p = Pq) ; est la demite 
surfacique de courant eiectrique, donnee par : 

J s -n/,H=H l ( 49 ) 


n est la normale k la paroi et H est le champ magnetique dans le guide au voisi- 
nage de la paroi. 


Compte tenu des relations (45) 5 (49), le coefficient d’ attenuation est obtenu 
d’aprfes : 



f (£ a/?*) -idS 
. -5 “ ~ 


(SO) 


Finalement, ce coefficient a s’exprime (voir exercice 12.8) pour le mode fonda- 
mental par : 


a (Np/m) = ■ 



W 

3 

2 a 


i 

1 2 

1 / 2rte v p 


1 + 2b 

& 

L (si) 





X 

\f/ 


• Pour des guides geometriquement semblables (a/b fixe) et constxuits avec les 
memes materiaux (£, C donnes), si l’on maintient constant le rapport de la lon- 
gueur d'onde aux dimensions du guide (k/ a et fjf c constants) 1’ attenuation 
vane en raison inverse de X 3 / 2 . Done, toutes c hoses egales d’aiileurs, a aug- 
mente si/augmente. 

• Pour un guide d'ondes donnd (a, b, £, et o fixes), a-4» si/— » f c ou st / — > «. 
II doit done y avoir une valeur/ m de / (f c <f m < °°) pour laquelle 1* attenuation 
est minimale. L’ etude des variations de : 



,. s l 1 

•^l 2 , a if) 2 


f 2 b \f c 


fr? 1'2 


en fonction de la frequence/ montre en effet que A passe par une valeur mini- 
male A m pour la valeur j m de / ddfinie par : 

fV 2 w 2 _ 3 


b Ifc, U 


If \ 2 

6 \H\ -2 


Dans le cas, courant dans la pratique, d'un guide en cuivre rempli d v air : p = Pq, 
o - 5,8 - 10 7 et ev = c = 1/120ti, le coefficient d’ attenuation s’exprime par : 


a (dBAn) = 


( f i) 2 + ^(f)2 
1,47 • 10” 4 l/J lb{f Ci 

3/2 " 1 

a ff\ 2 2 

■-I) 


/jn 



Figure 10. 

Courbe d‘ attenuation 
du guide d’ondes 
R 100, de la bande X, 
pour lequel 
f c = 6.56 GHz. 
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La variation de a (dB/m) en fonciion de fjf est representde par la courbe de la 
figure 10 dans le cas du guide d’ondes standard R 100 de la bande X, pour 
lequel : u = 22,86 mm et b = 10,16 mm - 2,34 et = 2.2. 

La valeur minimale de A est A tn = 2,2 obtenue pour f m jf c - 2,34. II lui corres- 
pond une valeur de a = 9,4 ■ JO -2 dB/m. Nous voyons done qu’un tel guide 
d’ondes, qui presente des pertes ndgligeables pour les faibles longueurs (de 
1'ordre du metre) utilisdes en laboratoire, aurait, en revanche, des penes prohibi- 
lives sur les longueurs, de 1’ordre de la dizaine de kilometres sans repeteurs 
ndeessaires pour les telecommunications. 

Notons enfin que cette attenuation de 0.1 dB/m ne pou trait 6tre obtenue que 
pour un guide dont les parois sentient parfaitement polies et reconvenes dlectro- 
lytiquement d'un depot d’ar afin de preserver le cuivre de la corrosion par l’air 
ambiant. Pour des guides d’ondes grossierement usines et non reconverts de 
couches protectrices, 1’ attenuation peut augmenter de 50 % (0,15 dB/m). 


12.9 Guides rectangulaires 

SURDIMENSIONNES 

Au-del& de 40 GHz, les dimensions des guides d'ondes standard deviennent trds 
faibles (a < 5 mm et b < 2,5 min), ce qui les rend tres coGteux ; les attenuations 
deviennent superieures h 1 dB/m, atteignant 3 dB/m vers 90 GHz pour des 
guides dont les parois doivent 6tre parfaitement polies. Par ailleurs, cette reduc- 
tion des dimensions s’accompagne d’une diminution de la puissance maximale 
transmissible. Ainsi, a 75 GHz, est-on limits h, des puissances moyennes de 
Pordre du kilowatt. 

Pour pallier a ces inconvenients, on peut utiliser en ondes millimdtriques, des 
guides standard des bandes cemimetriques qui sont largement surdimensionnes 
pour les bandes millimdtriques, d’ou leur nom de guides surdimensionnes. 

L’ attenuation, en mode fondamental, darts un guide surdimensionn£ en cuivre 
pour lequel a = 2b, est deduite de la formule (54) eompte tenu de ce que /^>/ f ; 
elle est donnee par : 

a (dB/m) = 3,8 • 1 0 “ 4 (55) 

Dans cette formule / est en GHz et a en metres. Avec un guide d’ondes standard 
de la bande X, cette attenuation n’est que de 0,14 dB/m h 70 GHz et 0,2 dB/m & 
140 GHz. 

Quant aux puissances transmissibles, elles se calculent toujours par la fonnule 
(31) et 1'on voit qu’ elles auraient plutot tendance & augmenter en guides surdi- 
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mensionn6s puisque, X ay ant diminuy, le facteur 1 - X 2 /4 a 2 se rapproche de sa 
valeur maximale qui est 1. 

Les performances qui viennent d’etre indiquees ne peuvent etre atteintes que si 
le mode londamental se propage seul. Or, toute discontinuity du guide surdimen- 
sionny (ehangement de dimensions ou de direction) provoque la transformation 
d’un pourcentage important du mode fondamental en modes d’ordre sup6rieur. II 
faudra done prendre de tits grandes precautions : 

• d’une part pour I’ excitation des guides surdimensionnys & partir des guides 
standard, par des transitions dont les dimensions varient trfes progressivement 
et en gardant aux dimensions le meme rapport d’homothytie ; 

• d’autre part, pour les liaisons du gynerateur au dispositif d’utilisation, qui doi- 
vent etre exemptes de toute discontinuity. 


12.10 Les guides d'ondes a nervure 



a) 


a 

b 

v 


a 

— H 



b) 


l 


b 


Figure II. 

Guides d'ondes 
a. h simple nervine 
A. h double nervure. 


II existe deux sortes de guides d'ondes & nervure (en anglais, ridged wave 
guide ) ; les guides & simple nervure (fig. 11a) et les guides h double nervure 
(fig. 11b). Dans la section transversale du guide, la discontinuity due & la 
nervure se traduit par one charge capacitive qui a pour effet - par rapport au 
guide rectangulaire equivalent, de dimensions a et b - d'abaisser la frequence de 
coupure du mode fondamental TE l0 et de laisser h peu pr£s inchangye celle du 
premier mode d’ordre superieur TE^. En effet, cette nervure se trouve au centre 
du guide, 1& oil le champ yiectrique du mode TE ]0 est maximal alors que celui 
du mode TE> 2 o Y est nul. ^ en resulte une nette augmentation de la bande pas- 
sante du mode fondamental par rapport & celle que L’on aurait en guide 
rectangulaire. Des largeurs de bande avec des rapports / max // iTlin - de Fordre de 
trots out pu etre obtenues, ce qui est deux fois meilleur qu'avec les guides rec- 
tangulaires. 

Cette importante diminution de la frequence de coupure du mode fondamental 
permet d’utiliser un guide nervury de memes dimensions a et b qu’un guide rec- 
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tangulaire, & des frequences nettement plus basses, ce qui rdduit beaucoup l’en- 
combrement. Cette propriety est particuliferement int6nessante dans la gam me 
des UHF (300 - 3 000 MHz) oil les dimensions des guides reciangulaires 
deviennent prohibitives. 

Le calcul de la longueur d’onde de coupure du mode fondamental en fonction de 
la largeur s de la nervure, en prenant pour paramfetre le rapport d/b, a ete fait par 
Hopfer [54] dans le cas de guides & simple et & double nervure pour lesquels 
b/a- 0,45. 

Les r£s ul tats sonl montrds sur les figures 12a et b. 


Figure 12. 
\ de guides 

a. & simple nervure, 

b. £ double nervure. 



Ce calcul a 6t6 g6n£ralis£ par Pyle [55] pour des rapports b/a quelconques. II a, 
en effet, dtabli une relation entre la X c dans le cas g£n6ral et dans le cas particu- 
lier : 


Cl 


X c (£, \ 

— + --0,45 F 

a / 0.45 \ a i 


Cette relation fait intervenir un facteur F dont Pyle a donnd des abaques en fonc- 
tion de b/a, en faisant varier les paramfetres s/a et d/b par dixifemes entre 0.1 et 


0,9. 


D'apres Thourel [46], des bandes de fonctionnement avec un rapport f^/f m = 3,6 
ont pu 6tre obtenues avec les dimensions suivantes : 

• Pour le guide asym&rique : b/a = 0,45 ; d/b - 0,128 ; s/a = 0,170. 

• Pour le guide sym£trique : b/a — 0,45 ; d/b — 0,195 \s/a = 0,25. 


Par ailleurs, le calcul de l’impedance d’onde du mode fondamental d'apres : 

^TE = C/ cos V ou K> = v/d/t et cos v = sJ l - (X/Xf montre que 1' impedance 

d’onde d’un guide & nervure est plus petite que celle d’un guide rectangulaire. 
Cette propri^ti peut £tre utilise pour r^aliser des transitions & large bande entre 
lignes coaxiales dont l 1 impedance caract^ristique est plus faible et les guides 
rectangulaires dont 1 ’ impedance d’onde du fondamental est plus £ levee [46, p . 
245]. 




abaissee el sa bande passante est elargie (environ une octave). 

• les param^tres caracteristiques de la propagation (a et p) sont assez peu sen- 
sibles k la precision d'usinage et k la quality des conducteurs constituant les 
parois (ce qui permet. d’utiliser des materiaux legers et bon marchd comme 
raluminium). 
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12.11.2 Para metres caracteristiques 


Figure 14. 
Dimensions de la 
ligne k ailettes (a) ei 
du guide nervure (b) 
equivalents. 


a) 



b) 


Cette approximation suppose que 
le champ dans !e didlectrique situd 
entre les ailettes est nul ; elle est done d'autant meiileure que les rapports c/a et 
(b - d)jb sent plus petits. Dans ces conditions, on peut utilise!- les formules des 
guides nervurds [54]. 


Les paramdtres caracteristiques de 
cette ligne, calcules par Meier [56], 
soru la longueur d’onde guidde et 
t'impddance caraetdristique. Pour 
cela, Meier a identifid la ligne k 
ailettes (fig. 14a) k un guide nervurd 
(fig. 14b) dont la fente, de largeur c 
et de hauteur d, contiendrait un 
didlectrique de meme permittivitd 
e r que celui qui sert de substrat dans 
la ligne k ailettes. 


La longueur d’onde guidde (d’oft l’on ddduit le paramdtre de phase [3 = 2n/\ ) 
est donnde par la formule gendrale de la propagation guidde : 



Dans le moddle dquivalent h la ligne k ailettes, il faut tenir compte de l’effet du 
didlectrique qui charge la fente. Pour cela, Meier a introduit une permittivitd 
dquivalente £ e a la place du I correspondanl au cas de Pair ; d‘ou 



(57) 


est identique h la longueur d’onde de coupure d’un guide nervurd, de dimen- 
sions identiques a la ligne it ailettes. 


L’impddance caraetdristique Z a est donnde par ; 


7 =7 

*'u '-a oo 




Z e 

. 

\K). 


1 

2 


(58) 


Dans cette formule, est Pimpddance caraetdristique du guide d’ondes ner- 
vurd de dimensions identiques, dans la limite ou X — > 0 (f — ► “). 
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Le calcul de X g et Z a passe done par la determination de E e , X c et Z^. Des for- 
mules empiriques ont dte dtabLies par Sharma et Hoet'er [60] \ seule 1’expression 
de \ c est simple : 


b_ 


; 0.245 


/^\ 0.173 


(59) 


Les expressions pour z e et Z floo sont trap longues pour que nous les donnions ici. 
On pouira les trouver. in exienso, dans [38, p. 293-296] pour divers types de 
lignes 5 ailettes umilat^rales ou bilat^rales. £ substrat dielectrique de e r = 2,22 et 
£ r = 3. 


EXEROCE 12.1 


(Paragraphe 12.4 - Longueur d’onde 
de propagation guidee ei de coupure) 

1) Determiner la fonction qui donne l’affaiblis- 
sement en decibels d’un guide d‘ondes rec- 
langulaire si X > X ct longueur d’onde de 
coupure du mode fondamental, 

2) Affaiblissement sur une distance z = X d’un 
guide d'ondes utilise il une frequence telle 
que X = v 2 X c - 

Meme question si X = 1,2 X c 


EXERCSCE 12.2 



12,4 GHz) a pour dimensions a = 22,86 mm 
ei h = 10,16 mm ; il est utilise & une frequence 
/= 10 GHz, 


( Paragraphe 12.5. 1 - Expression des champs 
du mode fondamental) 



puissance de 20 uiW, en ddduire la valeur du 
champ electrique au milieu du guide. 

Sachant que la valeur maxi male du champ 
6kttrique dans Fair qui remplit le guide est 
de 15 000 V/cm, calculer la. puissance maxi- 


ou gauche. 

2) Quelle relation y a-t-il entre ces deux valeurs 
de x ? Application au cas oil /=jfV 2- 



( Paragraphe 12.7 — Dimension et bande passante 
d’un guide d'ondes rectangulnire ) 

1) Calculer les conditions auxquelles doivent 
satisfaire les dimensions a et b (a > b) 
des cotds d’un guide d’ondes rectangulaire 
rempli d’air pour que, & la frequence de 
10 GHz, il ne puisse s’y propager que le 
mode fondamental TE 10 . 
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2) Meme question dans la bande de frequences 
8-12 GHz. 

EXERCICE 12.6 

( Paragraph e 12.7 - Dimension et bande passarae 
d’un guide d'ondes redan gala ire) 

1) I Jes dimensions du guide d’ondes standard 
R 48 sont : a = 47,55 mm et b = 22 , 15 mm ; 
il est rempli d’air. Calculer dans quelle 
bande de frequences il ne pourra se pro- 
pager que le mode fondamental TE I0 . 

2) Meme question si le guide est rempli d'un 
di61ectrique de permittivite £ r = 2,25. 

& EXERCICE 12.7 

(Parag raphe 12.7 — Dimension et bande passanie 
d’un guide d’ondes) 

Un guide d'ondes cam* h 2,4 cm de cote. H est 

excite par deux petites antennes perpendicu- 


laires aux faces orthogonales du guide qui est 
rempli d’air. 

1) Ecrire la condition de propagation des modes 
fondamentaux TE I0 et TE 01 . 

2) Trouver le premier mode supdrieur et dcrire 
la condition de non propagation de ce 
mode. 

3) En d^duire la bande passante de ce guide 
carre en modes fondamentaux. 


& EXERCICE 12.8 

(Parag raphe 12.8- Attenuation dans les guides 
d'ondes rectangulaires ) 

Ddmontrer la formule (51) dormant le coeffi- 
cient d’ attenuation du mode fondamental dans 
un guide d’ondes rectanguiaire, de dimensions 
a et b. rempli d’un didlectrique caracterise par 
(£, jlXq) et dont les parois sont caracterisfes par 

(cr, M-). 



Iks *'•' 


e ae conaucteurs mdtalliques dont la structure reste invan ante quanc 
une translation, le long de I’une des lignes tie coordonn£es, forme un 
es, Les schemas de !a figure 1 en donnent quelques exemples. 





Figure 1. 

Divers types de gi 
d’ondes. 

a. Guide rectartgu! 

b. Guide cylindriq 

c. Guide de forme 
quelconque. 

d. Ruban metalliqi 

D’aprts Gabillard 
Vibrations el 


phenomena de 
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Figure 1 (suite). 
Divers types de guides 
d’ondes. 
e. Ligne coaxiule. 
f. Ligne bifilaire 
blindee. 
g. Ligne bifiliiire. 
/r. Ligne a bandes 

D’apres (57. p. 




Equations de propagation 

DES ONDES GUIDEES 


*3.2.. 1 Prmcipes generaux 

Dans ue milieu di^Iectrique de permittivile electrique e, de permeabilile magne- 
tique p et de conductivity C7 = 0, les equations de Maxwell s’ecrivent, ert regime 
sinusoidal (vol. 2, chap. 5 « Equations de Maxwell ») ; 


rot E - - jeep H_ 


(equation de Maxwell - Faraday) 


( 1 ) 


rot l± -j 


(equation de Maxwell - Ampere) 


( 2 ) 


divE = 0 et div //=0 (equations complementaires) 


( 3 ) 


On demontre (vol. 2, chap. 6 « Propagation des O.E.M. en espace libre ►>) que 
i’equation de propagation des champs est de la forme 

A (| on H) + co 2 ep (| ou H) = 0 (4) 

Dans tous les cas de propagation guidee — par rapport h un systeme de coofdon- 
nees curvilignes orthogonales designees par q ly q 2 , q 3 - la solution de cette 
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equation de propagation, pour une onde qui se propage le long d’un guide donl 
L’axe est la coordonnce q^, est de !a forme : 

e (< 7 t , q 2 ' Ri' 0 = £ (4|. </ 2 > c jov (5a) 


h (q } , ‘/2. < 7 > ') = £(?!- f/2) e y// ' e jflV 


( 5 b) 


-+ ^ — ► — * 

e et h sont les valeurs instantanges complexes des champs ; £ et H_ sont leurs 

amplitudes complexes dans un plan transversal, perpend iculaire a l’axe longitu- 
dinal de la propagation. 

y est le paramelre caracteristique de 
la propagation guidee. 

On choisira lc systeme de coordon- 
nees le mieux adapte a la geometrie 
du cas considers. 

Les deux syslemes les plus utilises 
(fig. 2) sont : 

* les coordonnees rectangulaires oil : 

q x — x, i i 2 =y,q 2 = z 

* les coordonnees cylindriques oil : 

= p : q 2 = i ^2 = z 

L* etude de la propagation guidee revient a determiner 1 

a) le parametre de propagation yqui, selon les cas, pouira ctre : 

— imaginaire si la propagation est sans perte, soil y = jp, 

— reel s’il n'y a pas propagation, soit 7 = a, 

— complexe si la propagation est avec pertes, soit y= a + jB ; 

— t ® 

b) les deux fonctions veclonelles E (q j. q 2 ) et H_ (r/ ( , q 2 ) qui mettent en jeu les 
six composantes scalaires des champs : 

— les composantcs longitudinales E ^ = E- et //■, = f± v 

— les composantes transversales £j, E 2 et H t , // 2 - 

En fait, i! suffira de determiner les expressions des deux composantes longitudi- 
nales, compatibles avec les conditions aux li mites, pour que le probifeme soit 
re sol u. 

En effet, nous allons montrer que 1 ’on peut deduire toutes les composantes traris 
versales des deux composantes longitudinales grace aux equations dc Maxwell 
(1) et (2) ; e’est pourquoi E z et H, sont appelees « fonctions generatrices ». 
Nous ferons cette demonstration en utilisant d’abord les coordonnees rectangu- 
laires el puis les coordonndes cylindriques. 




Figure 2 . 
Coordonnees 
rectangulaires 
el cylindriques. 
L’axe z est 
perpendicular re 
au plan de la figure. 
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13.2.2 Determination des composantes 

V 

transversales en x et y 

En coordonnees rectangulaires, en nemarquant que 9/3, = - y el en sous-enten- 
dant les facteurs e Jtu ' les equations de Maxwell s’ecrivenu sous forme dif- 
ferentielle : 


as, 

3y +Y £ v = HlB, 

(6) 

SE, 

-y E x -~ a f=-wv-tt, 

(7) 

SE 3 E x 
3x - 3/ = -^^ 

hH, 

-~+yU y = -mE I 

(S) 

(9) 

-yH x - av =J «*£, 

(10) 

3H „ 3« , 

-X-— Oco££ 2 

dx hy z 

(ID 


Les eliminations de H entre (7) et (9) et de H x entre (6) et (10) permertent 
d’obtenir E et E „ en fonction de E „ et H ,, De merne, les eliminations de E K , 

* A \ 4. ““ £ ) 

entre (6) el (10) el de E x entre (7) et (9) permeitent d’obtenir f£ x et H en fone- 
tion de E, et tL,. En posant : 

y 2 + to 2 ep. = (12) 

nous obtenons : 




-J«|U 



(13) 



+jtop 



(14) 


k cU x - 


: jme 


ay 


dH l 

hx 


(15) 




Ky-~ jCOE 


hx r 9 y 


(16) 
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1 m 


IS! 


Remarquons tout de suite que les coniposantes tran oversales ne peuvent etre cal- 
culces en fonciicm des composantes longitudinale.s que si k~ ^ 0. 


13*23 Determination des composantes 
transversales en p et <p 

Dans un guide d’ondes presentant La symetrie de revolution, il est judicieux 
d'utiliser les coordonnees cylindriques (p, <p, z). Commc les champs doiveni se 
reproduce identiques a cux-meme.s chaque fois que <p augmente de 2tl ou de 
nous pouvons supposer qu’ils dependent de tp par une fonction e _JrKp oCt n 
est un entier ; done D/Dtp = - j«. Nous nous rappellerons, par ailleurs, que les 
champs varient en c eomme e " ^ : done D 'dz = - Y- Eerivons maintenant les 
composantes des equations de Maws ell v 1 1 et c ample tenu de ces tvsuUats et 

en sous-entendant, de plus, e " ^ e JtjV . 



(17) 

dH, 

- „ — = jtoe E „ 

r ~P a p -f 

(18) 

1 in 

- u * — + J — n . =jox e, 

p f dp p p 2 

(19) 


(20) 

“ Y£ p“ 3p -WU, 

(21) 

E + V + 1 E = -ja)p« z 

p v dp p p 

(22) 


Les eliminations de entre ( 1 7) et (2 I ) et de H p entre (18) et (20) permettent 
d’obtenir E p et E ^ en fonction de E z et H r De mfime, les eliminations de Ey 
entre ( !8) et (20) et de E entre (17) et (21) permettent d’obtenir l± c et H en 
fonction de E, et H En posant ^ = y* + or ep, tl vient : 






dE_ 


= 

P ~ dp 

3/7 z y n 

= jt0ji — — +j — E 

Dp p 


(23) 


( 24 ) 


Micro-ondes 


, . to en 


k ' tL * = -'< 3p + p 

(25) 

,n , , Y" „ 3 


K " =J tL Jtoe 
v P 3p 

(26) 


13.2.4 Cas particulier 

des ondes T.E.M. 

D’aprfes les relations (13) a (16) ou (23) a (26), nous voyons que les compo- 
santes transverxales ne peuvent etre calculees en fonction des composantes lon- 
gitudinals que si kj. & 0. Par contre, si k? r — 0, les relations suscitees ne peuvent 
etre satisfaites que si E z et H . sont nulles. Cela se produit pour des guides tels 
que la ligne bifilaire ou coaxiule ou les champs sont purement transversaux, ce 
qui correspond a des modes de propagation du type T.E.M. (Transverse Elec- 
trique et Magnetique). 

C'cst d’aillcurs en raison de cette propriete que l’etude de ces types de lignes a 
pu etre elfeccuee [voir l rc partiej & partir des concepts tension et couram pour 
Iesquels on peut alors Uouver en H.F. une signification physique. Notons enftn 
que puisque k 2 =s y - + or ept - 0, la vitesse de propagation sur une ligne T.E.M. 

sans perte : v = o>/p = J /\fca esr la meme qu’en espace libre. 


13.2.5 Equation de propagation 

des composantes longitudinales 

Considerant la relation (4). Le laplacien peut etre mis sous la forme : 

a 2 

A = A + — y 
7 3z 2 

Comme 3^/3 zE - y~ et kj: = y“ + to Eji, nous pouvons ecrire les Equations de 
propagation des composantes longitudinales : 

A t E z + k*£ z = 0 (27 a) 

A, H t + k~tl z = 0 (27b) 

Ces equations nous permettent, compte tenti des conditions aux limites imposces 
a E et de calculer E, et //, en tout point du dielectrique du guide. 
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133 LES D1FFERENTS TYPES D'ONDES 
DE PROPAGATION GUIDEE 

L’ etude que nous venons de faire nous montrc que le regime Je plus general pou- 
vant exister dans un guide d’ondes est forme des six composantes des champs. 
Ce regime peut toujours cue considere comine resultant de la superposition de 
deux ondes ; 

a) Une onde pour laquelle E , = 0. dite Onde Transverse Electrique TE ou onde 

H. 

b) Une onde pour laquelle H_ z = 0, dite Onde Transverse Magnetique TM ou 
onde E. 

Une telle decomposition n*a rien d’artificiel. Elle correspond a rexistence 
simultanee des deux types d’ondes que nous avons ddja e'tudies an chapitre 11 
« Reflexion el refraction des O.E.M, » : 

* une onde plane doni le champ E est perpendiculaire au plan d’incidence pour 
laquelle £ z = 0 (// est alors dans le plan d’incidence et li : A 0) ; 

— * 

* une onde plane dont le champ H est perpendiculaire au plan d’incidence pour 
laquelle H. z — 0 (E est alors duns le plan d’incidence et E T 0). 

Pour les ondes TE, la fonction gerterutrice f£ dont decoulent les quatre autres 
est determinee a partir de : A f H. + kf: H T = 0 (27b) en tenant compie de la 
condition imposee a H, sur les parois rndtalliques du guide* : d Hj’dn = 0. 

Pour les ondes TM, la fonction generairice E T est determinee a partir de 
A, £. + k* E, = 0 (27a) en tenant compte de la condition imposee a E z sur les 
parois du guide* : £2 = 0. 

On demontre, en mathematiques, que ces equations n’admettent de solutions, 
compte tenu des conditions imposees aux limites, que pour une suite de valeurs 
discretes de k c , notee k c/} , appclees valeurs propres. Les ondes correspondant a 
ces valeurs de k c sont appelees « modes de propagation ». 

Le parametre de propagation y est donne par la relation : 

l 

Y =(^ 2 -m 2 ep) 2 (28) 

Dans eette relation to 2 ejj. est positif pour un milieu dielectnque conime Lair 
dont les pertes sont negligeables tandis que est une con.stante qui peut Stre 
positive ou negative. Nous allons done distinguer les deux eas. 


* Les parois du guide ctant parall^les a 1'axe de.s z : 

* la condition E = 0 se deduil directeiuem de £- r = 0, 

* la condition i>H,/i)n - 0 sd ddmorure a punir dc rot H = jme E en tenant compte de ce que E r = (i 

et ll N = 0 



Micro-ondes 



13.3.1 Ondes TE ou TM telles que k* > 0 

Ce cas se produit pour des guides dits b section « simplement connexe » consti- 
tues par un conducteur creux b 1’interieur duquel il n’y a que du dielectrique 
(fig. la, b, c). 

a) Si A 2 > to 2 ep, c'est-a-dire si /< k c /2n ^/ep , y 2 est positif, done y = a est 
reel. Par consequent : 

- en onde TM : e t — E z (x t y ou p, <p) e -0tz e Jt0/ (29a) 

- en onde TE : h z = //, (x, y ou p, (p) e _a: e-’ 0 * (29b) 

C’est une onde dont I ‘amplitude diminue exponemiellement et pour laquelle 
on ne peut mettre en evidence ni periodicite dans l’espace ni vitesse de propa- 
gation puisque le termc de phase nc depend que du temps. Une telle onde est 
nppelee onde evanescenle. Au sens classique que Ton donne b la propagation, 
on peut dire qu’il n'y a pas propagation. 

b) Si A 2 < to 2 ep, e’est-h-dire si f>k r /2n ^/ep, T esl negatif, done y = jfi est 
imaginaire et par consequent ; 

- enondeTM: e_ t - E z (x, y ou p, cp) e (30a) 

- enondeTE: h z = H ,(x, y ou p, cp) e ~ Pz> (30b) 

Ces expressions caracterisent une onde qui se propage sans affaiblissement le 
long de I’axe des z. Si, de plus, 1’on tenait compte des pertes dans le dielec- 
trique (paragraphe 13.3.3) et dans les parols, la propagation se ferait avec un 
affaiblis.scment. Un tel phenomene est represente par un parametre de propa- 
gation complexe y — o. + jp et les expressions des champs doivent etre multi- 
pliees par un terme cne' w . 



( 33 ) 
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II s'agit done d’une propagation par ondes elites « rapides ». 


Lorsqu’une onde est modulee par des signaux representant une information, on 
peut definir une vitesse de propagation de la modulation (chap. 2 « Propagation 
sur une iigne de haute frequence ») qui est la vitesse de groupe et se calcule 
d’aprds : 


do) 

dp 


(34) 


En derivant la relation k ~ = (ur/v 2 ) - j3 2 , on trouve : 0 = 2(0i/v 2 ) dtp - 2pdP 


d’oh Ton deduit : 


X 



V 8 ^ i 

(35) 

et 

oc* 

1! 

(36) 


Puisque v p > v, il en rdsulte que v < v. 


Longueur d'omde et frequence de coupure 

• Si /> k c ( 2n s/e^l, il y a propagation, 

* Si /< k c /2n ^/ep", il n’y a pas propagation. 


La frequence : 


X 


k 


c 


2n 



(37) 


apparaTt done comme une frequence de coupure pour les guides d’ondes a sec- 
tion simplemenl connexe. 

La longueur d’onde associee : 


_ v _ 1 1 _ 2n 

k ~Z~ZS^-t c 


(38) 


apparait egalement comme une longueur d’onde de coupure telle que : 

• si X < X c , il y a propagation, 
s si X > X c , il n’y a pas propagation. 

Il est important de noter que ce concept de longueur d’onde de coupure est plus 
genera! que celui de frequence de coupure. En effet, Je calcul de X c ne fait inter- 
vene que k c , valeur propre de 1’ equation de propagation dans le guide. Or, k c ne 
depend que de la forme et des dimensions du guide etudie et elle est indepen- 
dante du dielectrique dont ce guide e et rempli. 


2flA 


Micro-ondes 


Relation entre A, A c et X g - Parametre de phase 
La relaiion k~ = CO 2 £ji — p 2 , peut s’dcrire : 

! 2n\ 2 (2 k) 2 (2k) 2 




A, 


d’ou la relation fondamentale de la propagation guidee 


/M 2 ! I \ 2 


W 




{ —) 2 


Le parametre de phase |3 = 2n/\ , s’ ex prime d'apres la formule : 

o 

P = 



m 


(40) 


(41) 


qui nous monire que le guide d'ondes est un milieu dispersif. En effel, la courbe 
representative des variations de (3 en fonction de to n’est pas une droite. au 
contrairc des lignes T.E.M., el il en r£sulte que la vitesse de propagation v p 
depend de la frequence. 


133.2 Ondes TE ou TM teNes que k* < 0 


Figure 3 . 
Representation 
schematique d'un 
guide d‘ ondes charge. 


Ce cas se produil uniquemenl pour des guides a structure periodique. Pour la 
plupart de ces structures, la periodicite resulte d’une simple translation, comme 
cela est represenle schemaliquemcnt pour le guide d'ondes charge de la figure 3. 
Les figures 4 et 5 donnenl quelques examples d’obstacles pouvant charger un tel 
guide d'ondes 

Pour de tels guides, kf. est negatif ; comme or epL e.st positif, il en r£sulle que 
y 2 = A 2 - to 2 Eji e.st negatif et done que y = j(3. Il y a done une propagation sans 
affaiblissement qui est regie par les niemes relations que celles du paragraphe 
13.3.1b. 

Comme nous traitons un cas pour lequel A 2 = to 2 £|r - (i 2 est negatif, nous avons : 


Etude generale de la propagation en guides d'ondes metaluques 


mm 





Figure 4. 

Obstacles capacitifs et 
inductifs pouvunt 
charger un guide 
d’ondes circulaire et 
un guide d’ondes 
rectanguiaire. 



Figure 5. 

A u ti es types 
d' obstacles pour 
guides rectangulaires 
et circulaires. 


II s’agit done d’une propagation par ondes « lentes » et il n’y a pas de frequence 
dc coupure. Ce type de propagation qui n’existe que dans les guides d’ondes 
charges a die etudid en ddtuil par L. Bnilouin /5HJ uinsi que pur Collin 159]. 


13.33 Cas des dieiectriques a pertes 


Nous nc reviendrons pas sur le cas des pertes dans les conducteurs, dont la for- 
mulation a ddja ete developpde au chapitre 12, paragraphe 8. Nous traiterons 
done, ici, le cas oil la propagation s’effectue dans un dielectrique a penes carac- 
tdrisd par une permittivite complcxe e = £’ - je” et une perineabiiite reelle 
JLt = |j.q. 11 resulte alors de la relation (28) que y est complexe, de la forme oc + j|3, 
et nous pouvons 1'dcrire : y 2 = k 2 - or £ p 0 - k 2 - or £q £ r |i 0 


Soit : 
D’ou : 


y 2 = K ?“*o£r 
CCX+jP ) 2 = *, 2 -^(£;-j£”) 


l 

-[ 3 2 1 



/ 

k 2 1 

V 



(43) 

(44) 


ou : 


(45) 





Micro-ondes 


pA ?^. 


avec : 


2k 2k 2k 2k 

P = v~* k c = zr et k = ~ = —jt 

K g K c A A o 


La relation fondamentale cle la propagation guid£e s'ecrit done, lorsque Ton 
tient compte des pertes didlectriques : 


(L 


£ 

i-j4- 

E 


1 XJ X 0 


(46) 


r ) \ c j 


Nous allons caleulcr maintenant les expressions de a. et p. Pour cela, nous sepa- 
rons parties rdelle et imnginaire dans (44) : 


d’ou ; 


a ~-p- 

2ap = kj 2 E" r 

i 

a 2 + p 2 = ± I (a 2 - p 2 ) 2 + (lap) 2 1 2 ‘ 


(47) 

(48) 

(49) 


Nous devons prendre la solution avec le signe moins afin que lorsque £ " r et a sont 
nuls, on puisse rctrouver la relation du cas sans perte : (jP) 2 - A 2 - e).. 


Done : 


ct 2 + p 2 =- <.k;.-k$t' r ) , + (.kle" r ) 1 


(50) 


Finalcmenl, cn faisant la somme el la difference de (47) el (50), nous pouvons 
calculer : 

“ 2 1 / 5 2 12 2 2 2 2 li\ (5l») 

= 2 L (*? - *5 o - 1 (*? -‘50* 4s £” > ] 2 (51b) 


En posant : s j e^’ = k et £'j£ r =. tg S, ces expressions permetlent d’obtenir 

/ e ' 2 


a _ k 

p"7i" 


f k 2\ 
V A 2 ) 


1 + 


k 2 - k 2 

\ K i K j 


tg 2 6 


(52a) 

(52b) 


Nous pouvons egalement fairc apparaitre les longueurs d’onde dans ces expres- 
sions puisque k — 2 Tt/X et k c - 2 k/\. : 


a__l = 2 xf , LI 2 

P qj 

X = V et P = 2 jc/X . 


I + 


/jsM 


1 -■ 




(53a) 

(53b) 


avec 


Si les pertes didlectriques sont faibles, ce qui esi souvent !e cas, et si X n’est pas 
p roc he dc X L dc telle sorte que tg 5/(1 — X~/X/,) soil petit devant 1, nous 
ancons : 



x 2 U 




(54) 



t 


X^2 




tg 2 s 



( 55 ) 


Les guides d'ondes rectangulaires 

Le calcul de la solution generate de la propagation cn guide d’ondes rectangu- 
laire se ramene a la determination des modes TE ou TM pouvant exister dans cc 
guide, 

13.4.1 Determination des modes TIVS 

Dans ce cas, H. (x, y) = 0 et ij taut irouver unc Ibnction gdneratrice 7T,(y, y) : 

* qui soil solution de P equation : 

3 -£ t S~E, 

-V + TY + *h.=° («) 

dx~ dy 

• qui satisfasse a la condition aux limites E z - 0 sur les parois du guide (fig. 6), 
soil : 


Figure 6. 

Notations uiilisees 
pour le guide 
recUinguiaire. 



a 


x 



QMISSfiSg MlCRO-ONDES 


E — 0 sur les plans x = 0 et x = a 
£, = 0 sur les plans y = 0 et y — b 


a) Recherche de ta solution de (56) 

Nous allons supposer que la fonction ineonnue £_(j c, y) est le produit d'une 
fonction de x seul par une fonction de y .seul : 


(56) devienl alors 


E z (x, y) = X(x) Y(y) 
X"Y + Y”X + k?XY = 0 


En divisant par XY, nous obtenons :^ + ^ + *? = 0 

X Y 


Soit aussi : 


2 

X “ ~Y ~ k * 


Le premier inembre est une fonction de x seul, le deuxieme membrc est une 
fonction de y seul ; its ne peuvenl etre egaux qu’& une mcme constante qui devra 
etre de meme degrd et de me me signe que — k x . 


Posons done 


Posons : 


■*;=-*? ou i v=k ^ k 7 - 
y K y 


kl + ki = kl 


Dans ces conditions, ta solution de (56) est de la forme : 

E z (x> y) = (/I cos k v x + B sin k x x ) (C cos k y + D sin k y) 


b) Les constantes sent determinees d'apres les conditions 
aux limites 

• E z = 0 pour y = 0 et y = b V x 
0 = (A cos k x x + B si n k x x) C d’ ou C = 0 
0 = (A cos k x x + B sin k x .v) D sin k b 
D ne peut etre nul, si non E„(x, y) = 0 V x et y. 


Done 


sin k»b = 0 d'ou : k= — 

v y b 


E z — 0 pour .t = 0 et x ~ a V y 
0 = A (D sin k v y) com me D ■*- 0, A = 0 



iTUDE GENERALS DE LA PROPAGATION EN GUIDES D'ONDES M^TALLIQUES 



0 = 0 B sin k x a) (D sin k v y) 
d ’ ou , 


Par consequent, la fonction gdneralrice est donnee par ; 


et : 


nmx nny 

E , (x, y) = E 0 sin sin -r- 


o 


[ nrn' 

2 

4- 

(me' 

2 

l " > 

T 

Kb) 



n et m sont deux entiers positifs quelconques. 


(67) 

( 68 ) 
(69) 


Les composantes transversales du champ sont ensuite obtenues au moyen dcs 
fonmules ( 13), ( 1 4), (15), (16) qui se simplifient du fait que EL Z = 0. 


y inn mjtx njtv 
E v (at, v) = - £ 0 - r cos sin — 

— - r k. a a h 


(70) 


Y "n mnx "Tty 
£„ (jt. v) = - E 0 ■ T sin — cos 

K C 


jcoe rm m kx " ny 

H_ x (*. >) = E o tt ‘ -y cos — - 

k~ 


a 


jcoe inn inrtx nnv 

H (x. y) = -E 0 — ■ — - cos sm - — 

AC,-. ^ 


a 


(71) 

(72) 

(73) 


Dans lous les calculs 
effectuds dans ce 
paragraphe, les 
termes exponentiels 
€ -yt e J a> \ q U j affec- v 
tent tous les champs 
out 6t6 sous emend us.” 
est une constants 1 
arbirraire dont la\ 
valeur ne pourrait 
it re fixie qu ’en 
connaissant la puis-, 
sance transportie par 
{e guide d’ondes. 


Dans les equations (72) et (73), il est possible dc remplacer cue par k s/e/jj. , avec 
k = 2 k/X. II apporait ainsi que : 


H 




y 

k 


(74) 


13.4.2 Determination des modes TE 


Les composantes du champ pour les modes TE (pour lesquels E ( jc, _y) = 0) 
seront obtenues de la meme manierc, en recherchant par la methodc de separa- 
tion des variables une fonction tL z {x , v) satisfaisant (’equation : 


d 2 H z 

a* 2 


^!± z 2 
77 +k ^z=° 


( 75 ) 


et les conditions aux limites : dtL z /dn — 0 sur les parois du guide. 


Micro-ondes 



La fonction gdneratrice que Ton obtient ainsi est : 

nrjtx rmv 

H , (x, v) = H 0 cos — cos — - 
~ z Q 


( 76 ) 


En portant cette expression de H. z dans !es formules (13), (14), (15), (16), ei en 
tenant compte de £ = 0, on obtient les composanies transversales du champ des 
ondes TE. 


icopi nn nmx /ijtv 
E x (X. y) = H 0 -y— cos — - sin — 


(77) 


|tnp nm wtx fmy 
E y (A, >>) = - // 0 - -- — cos - F 


(78) 


H x (x. v) = // 0 


Y_ 


m7t m7t_r hhv 

sin — cos , 

a a b 


(79) 


y nn rrmx njiv 

—y <*• * = H ° 72 ' cos — s ' n "f 

"■c 


(80) 


Meme remarque pour 7/ 0 que pour £ 0 au paragraphe 13.4.1, ainsi que pour les 
lermcs exponentiels qui sont sous-eritendus. Par ailleurs, dans les equations (77) 

et (78), il est possible de remplaccr top par k J~\± / £ avec k = 2it/X. II apparait 
ainsi que ; 





k 

y 


( 8 !) 


13.4,3 Llgnes de champs 


Pour les ondes TE et TM les composanies des champs electrique et magndtique 
dependent de deux entiers arbitraires, m et n. A tout couple de ces deux cnlters 
correspond une onde du type TE et une onde du type TM que I’on appeile mode 


TE mtl ou TM m . 


Figure 7. 
Coupes transversales 
des champs des 
premiers modes TE m/I 
a partir de la coupe 
trunsversale du champ 
du mode TE| ( . 


















Micro-ondes 


Figure 9. 
Joint toumant. 


La figure 8 represente les lignes du champ correspondarst a quelques modes du 
guide rectungulaire, dans divers plans transversaux et longitudinanx. 

Remanjuoiis que s’il exisle un mode TEqj ou TEjq {mode Jondomemat du guide 
rectangulaire), il ne peul pus existerde mode TM^j ou TM jtJ puisqu alor.s Ejx. yj 
- qui esi un pntduif de sinus - seraif mil el comme H 2 I'est dejii par hypoihese, 
ioutes les autres composantes seraient egalement nudes. 


13.4.4 Longueur d'onde et frequence 
de coupure 


Nous avons vu que : 


!, m \ 2 

/ 

rm 

bj * 

, b ) 


Comme k c = 2n/\„ il en re.sulic que. la longueur d’onde et !a frequence de cou- 
purc sont donnees respectivement par : 



(82) 


(83) 



Les guides d'ondes circulaires 


^ axe 
l de relation 



Pendant longtemps, les guides d’ondes cir- 
culaires n’ont servi qu’en tant qu'elements 
de dispositifs tels que attenuateurs, depha- 
seurs (vol. 2, chap 2 « Circuits passifs r6ci- 
proques »), joints toumants. Pour ces der- 
niers (fig. 9) ils jouent le role d' Elements de 
connexion enLre deux guides G et G\ per- 
mettant h fun d’eux de toumer par rapport a 
fautre. 

Au ddbut des anndes 1970, on a envisage de 
les utiliser cn tant que lignes de telecommu- 
nications, d'une part parce qu’un de Seurs 
modes de propagation presente des penes 
qui diminuent quand la frequence augmeme, 
d’ autre nan parcc que l’on sail eliminer les 
autres modes pour ne conserver que celui-li 
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13.5.1 Bases theoriques 

Nous utiHserons Ics coordonnees cylindriques (fig. 2) selon lesquetles les A, des 

d c ) 2 

relations (27a et b) ont pour expressions : + — + — . . 

dp 2 P 3p p 2 dtp 2 


Conformdment a ce qui a etd explique au paragrapbe 13.2.3 « Determination dcs 
composantes transversales en p el (p », la l'onclion anguluire F((p) esl prise de la 
forme e _jm() ei nous recherchons done pour y(p, (p) - E, ou H, des solutions de 
la forme : tp(p, tp) = E(p) c ”->'T 


Les relations (27a ct b) nous donnent done 


d 2 F ] 

— 4 — - 

3E 

■ + 


dp^ p 


K P J 


F = 0 


et adrnettent pour solutions 


m 


F{p) = AJ n {k l .p) + BY„(k l .p) (85) 

A et R sont les constantes d‘ integration dont les valeurs seront ddtermindes 
d’apres les conditions aux limites. 


J n et Y n sont les fonciions de Bessel d’ordre n, respectivement de premiere et 
deuxifcme espcce. 


Notons des maintenant que ip doit garder une valeur finie sur Luxe du guide 
(p = 0). Comme Y n (. x) — > <» quand jc — » 0, !a constantc B doit etre nulle et la 
solution pour \p doit etre de la forme : 

V(P. <P) =A J n (k c p) e~ J ' l<p (86) 


13.5.2 Determination des ondes TM 

Dans ce cas H z — 0 ct d’apres (86) : 

E z — E 0 J n (k c p) e _ jn<p (87) 

La condition aux limites sur la paroi du guide impose que E z = 0 pour p = n, 
soil ' J H (k r a) = 0. Or la figure 10 monlre que la function J n {u) s’annuie pour une 
suite de valeurs de u qui sont les racines de J n , A chacune de ces racines corres- 
pond un mode de propagation. Le mode correspondant a la m e racine d’une 
fonction d’ordre n est appcle mode TM /mr Le uiblcau de la figure 1 1 donne les 
valeurs discretes u )im de ces racines. Pour ces modes TM nni : 


( 88 ) 


Micro-ondes 



Figure JO. 

Cuurbes de variation 
des functions 7 0 , J j, 
YqOiY^X) 



En portunt la function generatrice E r donnee par la relation (87) dans les rela- 
tions (23) a (26), nous obtenons les composantes transversales : 


Stoinan|B£e» 

e^-Ealj'AK P)*~ n 

(89) 

Dans mutes ces rela- 

P k c 


tions, lefacteur e ~Y t 
est scus-enfendu. 

yrt 
k t . p 

(90) 

, 

Quant d c'est une 

, constante arbitraire 



doni la valeur ne 

(0£« 

(91) 

pourrait itre flxde 
qu’en connaissant la 

H=F. 0 —J'(k c p) e ->"V 

p Kp 

puissance transponie 

£0£ 

(92) 

par le guide d 'ondes. 

}E 0 — J' n (k c p)e~^ 


En remplagant cde 


par k sJT/ p , 


nous avons ; 



(93) 


13.53 Determination des ondes TE 

Dans ce cas, E„ = 0 et d’apres (86) ; 

[f z = H Q J n {k c p)t-W ( 94 ) 

La condition aux limiles sur la paroi du guide impose que dHjcJn = dH.jd p = 0 
pour p = a, suit J' n {k c a) - 0, La fonction J n {u ) presenutnt une suite de maxima et 
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de minima, c’est pour les vaieurs de u, notees u] UJI , eorrespondant a ces maxima 
el minima que 7 # ’(u) = 0. A chacune de ces racines de J' n correspond un mode de 
propagation appele TE #wr Le tableau de la figure 1 1 donne les valeurs discretes 
de ces racines. Pour ces modes TE fWI : 



u uni 

a 


(95) 


En poriant la fonciion generatrice //„ donnee par la relation (94) dans les rela- 
tions (23) a (26), nous obtenons les composantes transversales : 


£p=-*T-4«'P> e ' J "’ 

k c 

(96) 


(97) 


(98) 

yn 

V k cP 

( 99 ) 


Menie remarque qu'au paragraphc 13.5.2 concernant et les termes exponen- 
tieis qui sont sous-entendus. Par ailleurs, en remplafant tup par kJ\i/t , nous 
avons : 


J-p /p k 

"T h p ~ j V e'y 


( 100 ) 


13.5.4 £tude des divers modes de propagation 

Nous vcnons de mettre en Evidence que, comme dans les guides rectangulaires, 
la propagation dans les guides circulaires s’effectue scion differents modes TE el 
TM. Ces modes sont caracterises par : 

• leur configuration transversale ; 

■ leur longueur d’onde de coupure. 

Les configurations transversales de quc!ques-uns de ces modes sont representees 
sur la figure 1 1 . 


Les longueurs d’onde de coupure des modes TE n;n sont donnees par : 


X 


C TE., 


2tw 

I 

u inn 


( 101 ) 


a est le rayon intericur du guide. 
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Les modes TM 0] et TE 01 presenlent une parfaite symetrie de revolution autour 
de l’axe du guide et leur emploi est done particulierement indique lorsque Ton 
doit faire tourner l’une par rapport a 1’ autre deux sections de guides circuiaires 
sans perturber ia propagation, comme cela est le cas dans les joints toumants 
pour les emetteurs radar. Le mode TM 01 a Favanlage de pouvoir etre excite sim- 
piement par un element d’antenne place selon 1‘axe du guide. 


13.5.5 Etude du mode fondamenta! TE 11 


La structure de ce mode — qui est caracterisee, dans un plan de section trans- 
verse, par une polarisation uniforme selon un des diamdtres - correspond a la 
structure du mode fondamental des guides d’ondes recLangulaires. D’ailleurs, 


lorsque par une transition geometrique- 
ment progressive (fig. 12) on transforme 
un guide d’ondes rectangulaire en un 
guide d'ondes circulaire, e’est le mode 
TE[j qui est excite dans le guide d’ondes 
circulaire si le guide d’ondes rectangu- 
laire fonctionne selon le mode fonda- 
mental TE 10 , et reciproquement. 



Figure 12. 

Transition guide 
rectangulaire — guide 
circulaire. 


L’ennui est qu'a cause de la symetrie de revolution du guide circulaire, Ia direc- 
tion de polarisation uniforme dont nous avons parle plus haul peut tourner car 


il n’y a aucune direction privilegiee. Cette 
fait, de la polarisation du champ delivre 
par la sonde excitatrice, a laquelle ellc est 
parallele. 

C'est pourquoi on prefere sou vent (notam- 
ment pour les circuits d’emission et de 
reception des faisceaux hertziens) 
employer des guides d’ondes elliptiques 
pour lesquels la direction de polarisation 
est fixee, grace a 1’asymetrie du systeme, 
selon la direction du petit axe ou du grand 
axe de F ellipse (fig. 13). En genera], c’est 
la premiere disposition qui est utilisee. 


direction de polarisation depend, en 



(excitation // au petit axe) 

ligne de champ E 
(excitation 11 au grand axe) 


Figure 13. 
Guide d'ondes 
eiliptique. 


13.5.6 Attenuation 

en guide d'ondes circulaire 

Les attenuations (en dB/rn) sont donndes, pour les trois modes les plus impor- 
tants, par : 
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Mode TE 


it 


or 


(P 

5,5 -10“ 5 [fc 


K'ld 


2,38 


.3/2 


i 2 


f 

\fc) 


- 1 


cl passe par un minimum pour fjf — 4,5. 


Mode TM 01 : 


cc = 


f f\ 

6,3 -10" 5 [fc 


c i 


a 


3/2 


(f? 


\fcj 


- 1 


a passe par un minimum pour///;, = <J3. 


Mode TEqi 


8 - 10 “ 5 


a = 


,3/2 


(P\2 

\fc 


( f) 
Jc, 


- 1 


(103) 


(104) 


(105) 


let, a diminuc constamment quand / augmente. 


Les variations de a en fonction de la frequence som repr£sent6es, pour ces irois 
modes, sur la figure 14. Elle met bien en evidence que. pour le mode TE 01 , les 
pertes diminuent lorsque la frequence augmente. 11 est le seul parmi tous les 
autres modes des guides circulaires a posseder cctte interessante propnete. 


Figure 14. 
Courbes des variations 
de Tuttenuation 
lin^ique en fonction 
de la frequence 
pour les 3 modes 
principaux du guide 
d’ondes circulate. 



a (dB/m) 0,2 
0.1 
0,05 


77W 01 

TEu 


frequence 
5- 10 4 10 5 (MegaHertz) 


0,01 
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0,001 
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0.02 j- 
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Physiquement, cela provient de ce qu’il est ]e seul dont les lignes de courant 
dans la paroi du guide soient situees dans des plans de section droite alors que, 
pour tous ies autre.s, les iignes de courant sent longitudinales. Cette propriety 
permet d’ailleurs d’eltminer les autres modes en ne conservant que le mode 
TE 01 ; i! suffir, pour ceJa, que ie revetement interieur du guide, au lieu d’etre 
lixse, soil constitue par des spires en cuivre jointives, reeouvertes d’un vemis qui 
les isole les unes des autres ; tous les modes dont les lignes de courant sont lon- 
giludinales peuvent ainsi etre stoppes tandis que le mode TE 0! n’est pas affecLe. 

C’est selon ce principe qu’avaient ete developpes, lors des annees 1970, des pro- 
jets de transmission h moyenne et grande distance par guides circulaires « heli- 
coi’daux ». La solution retenue en France etait un guide de 50 mm de diametre 
presentanl des pertes de 3 dBykm a 35 GHz. Mats 1’ augmentation du cout de la 
matiere premiere (cuivre) et les promesses apportees par les transmissions sur 
fibres optiques - dont !a matiere premiere (silice) est bon marche - onl entraine 
1’abandon de ces projets. 


H3«»€S Etude generale de la reflexion 

DES ONDES GUIDEES 

13.6.1 Definition d'une onde de reference 

Nous allons exprimer, par reference a une onde unite (onde transportanl one 
puissance de 1/2 Watt), les resukats obtenus dans I’etude des lignes T.E.M. 
(chap. 2 « Propagation sur une ligne en haute frequence » et chap. 3 « Etude de 
la reflexion a I’exlremiie d’une ligne ») a partir des concepts tension et courant 
aussi bien que dans I’etude des guides d’ondes (chap. 12 « Les guides d’ondes 
rectangulaires » et chap. 13) h partir des concepts champs electrique et magne- 
tique. 

Nous momrerons ainsi que, dans le cas general du regime d’ondes semi-station- 
naires, les expressions de V(z) et /( z ) pour les lignes T.E.M. ainsi que celles de 
E,(x, y, z ) et H,{x, y, z) pour les guides d’ondes, peuvent etre ecrites sous 
forme du pioduit de deux facteurs : 

* 1’un, qui est relalif a 1’onde unite ecrite en fonction de V, / ou de E v EL{ selon 
!e cas considere, 

* 1’ autre, qui est idenlique dans les deux cas et qui ne depend que du parametre 
de propagation y et des caracteristiques de la charge de la ligne ou du guide 
d’ondes. 
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13. S. 2 Caracterisation de !a reflexion 
en lignes T.E.M. 


Figure IS. 
Conventions de choix 
de 1‘origine 
et de l'onentation 
de I 'axe des z. 


G : generateur R : charge 



a) L'onde progressive unite 

Si I’ axe des abscisses est orient^ du generateur vers la charge (fig. 15) : 



Hz) = Y 0 e^ 

(106) 

et 

ZU) = / 0 e-^ 

(107) 

11 est possible de definir une onde unite : 



Y''(z) = Vo'e-^ 

(108) 

et 

l u (z) = L$e- Yz 

(109) 

telle que : 

} 2 m y=5 w a« 

(110) 


b) Le regime d'ondes semi-stationnaires 

Un tei rdgime peut toujours etre considdre comme la superposition d'une onde 
progressive mcidente, se depla^ant du generateur vers la charge, et d’une onde 
progressive rcflechie, se deplaijant en sens inverse : 

* si l’axe des abscisses est oriente du generateur vers la charge (fig. 15) : 

Hz) = (111) 

l(z)=l l e~ yz + l r z' Yz (112) 

V V 

avec : — - = (113) 

I I 

- 1 - r 

• si I’axe des abscisses est orient^ de ’a charge vers le generateur : 

Hz) = V i e yz + V r c~ yr - 
/(c) = Z | e^ + /,e^ z 


(114) 

(115) 
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Exprimons, dans ce dernier cas, ies ondes progressives incidente et reflechie par 
reference a l’onde progressive unite : 

• pour I’onde incidente, il est possible d’introduire un facteurA tel que : 


V ( e^ = AVo (116) 

Z, e’ 1 ' 3 - AIq (117) 

• pour l’onde reflechie, il esi possible d’introduire un facteur B tel que : 

V r e~Y z = B e~^ z ( 118 ) 

/,e^ = -|V c “e^ (119) 


mm 

Nans avorts affccii eerie demtbre expression cl'tm signe mains puisquc : 

y r /i r -- Vi/ii- 

Dans ces conditions, l’onde semi-stationnaire s’ecrit : 

y(:)=y 0 w (Ae T; + fie'^) (120) 

Z(z)-Zo(^e Y/ -£e-^) (121) 


13.6.3 Caracterisation de la reflexion 
en guides d'ondes 

a) L'onde progressive unite 

Les champs consticuant l’onde electromagnetique (axe des z oriente du genera 
teur vers la charge) ont : 

• pour le modes TE et TM, des composantes transversales de la forme : 

E r =E,(q ]t q. 2 ) e " ^ (122) 

EL, = tL,{q v q 2 )e-* (123) 

• pour le mode TE, une composante longitudinale du champ H de la forme : 

H z ~H l {q v q 2 )e- yi U24) 

• pour le mode TM, une composante longitudinale du champ E de la forme : 

E z =£ z ( qi ,q 2 )c-K (125) 

Nous avons etabli qu’i! y avail propagation selon Faxe Oz d’un regime d’ondes 
progressives. La densite de puissance active (W/m 2 ) transporter est : 

= z ( 126 ) 

Cette relation est vraie quelle que soil la base de decomposition choisie pour E s , 
H t <«?,=*. q 2 = y en cartesienneS ou q j — p, q 2 ~ <P en po(aires). 
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Remarque 

Puisque les compo- 
sanies longitudinales 
n’interviennenr pas 
pour definir la puis- 
sance active, nous ne 
nous inttresserons 
disermais qu'aux 
composantes transver- 
sals de ces champs. 


A trovers la section droite du guide, la puissance active est : 


P = 


* J.'s 


e . h . as = 


-t—i 


2 jjj 


El, Wi^/ 2 ) tL] (4i< qi)AS (127) 


II existc des valeurs £'/ et H" de E, er tL, idles que, pour c tz = 0, cette puissance 
active transporl.ee est egale a 1/2 Watt. L’onde ainsi definie est I'onde unite. Elle 
est constitute par les chomps : 

£'/=£'/ (4 ,.^ 2 )e'^ (12*) 

tL? = H l ; U h ,t h )c-^ (129) 


b) Le regime d'ondes semi-stationnaires 

Nous ecrirons !es ondes incidente el refleehie composont ce regime por reference 
a I'onde unite, mais nous orieiuerons muintenant I'axe des abscisses de la charge 
vers 1c gcneratcur (fig. IS). 

• Pour I’onde incidente, nous inlnoduirons un facteur A tel que : 


El = A £1 (130) 
et w, - 6.W\ (131) 

• Pour I’onde refleehie, nous introduirons un facteur £ tel que : 

E. r , - UK* e “ ^ (132) 

el tL r , =~ BH“ (133) 


niB 


(Ej, H[, - l)et (E(. H[. /.) doivent former des triedre.s directs, par consequent : 


e; 


e: 


h : h : 


(134) 


Les champs de I’onde semi-slationnaire s’ecriront enfin : 

E, = £« (</,, q 2 ) + (135) 

H" q 2 ) [A*? 1 ~ (136) 


13.6.4 Definition d'un coefficient de reflexion 
generalise 

Grace au concept d’onde unite que nous venons d’ introduce, il a £te possible 
d’^crire : 

• les tensions et courants pour les lignes T.H.M (relations (120) et (121)), 

• les champs E, et tL, pour les guides d’ondes (relations (135 et ( 136)), comroe 
etam le produit de deux facteurs dont Fun ne depend pas du tout dc la charge 
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alors que 1’ autre contient les termes A et R_ qui vont permettre de la caracte- 
riser. 

Pour faire fetude de la reflexion, nous nous interesserons done, dans tons les 
cas, aux facteurs : 


Ac yz + U^~ yz = U 

Nous aurons toujours a Tesprit !a signification de U_ et J 
■ pour les lignes T.E.M. : 


U ~ --- (139) 

“ n 


et 


dans ce cas : y— a + jf) avec }3 = 2n/X ; 
pour les guides d’ondes : 


U = 




r> tr 
— / 


(141) 

dans ee cas : y = a, + j(3 avec B = 2it/X 

b 

Lc rapport : 


Bc~r z R _ 2v? _ 4 

— = ---e zrz = T\z) 

A efi z 4 


jJAt 

' io 


et J 


!±, 


(137) 

(138) 


(140) 


(142) 


(143) 


quotient de 1‘onde reflechie du type U par 1’onde incidente de merne type, appa- 
rait comme le coefficient de reflexion dans un plan d’abseisse z- Ce rapport a 
pour valeur B/A dans le cas particulier ou z = 0. C’est le coefficient de reflexion 
de la charge T(0) = J T^. 

Comme Er est un nombre complexe de la forme T A , e J ^ : 

Hz) = F K e * 2ctJ e " 2 P J) (144) 


Remarque 

C’e.U pat convention que le coefficient de reflexion u ete defini a partir d’une 
onde de t}’pe U, e’est-a-dire de tension ou de champ elect rique. S'il avail ete 
V defini a partir d’une onde de type J, e’est-d-dire de courant ou de champ magne- 
jui lique, son signe auratt ete change. 
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Les CONCEPTS D'SMPEDANCE, 
d'^mpedance d'onde 

ET D # IMPEDAWCE REDUfTE 


13.7*1 1'impedance en lignes T.E.M. 

Dans ce cas, les expressions de IJ et J sont equivalences i : 

P(z)=P(i'Ae^(l +r^e- 2 ^) 
L(z) = /q A e'pd - V R e " 2yz ) 


dont le quotient esl 


Z(z)=Z r 


+ r K e-^ 

_ r e -2 ?’ 


Z{z) est I’impedance en un point de la ligne, 
Z t . esl I’impedance caraeterisliquc de la ligne. 


l +L k 

Zr ~ z * TTf7 


est I'impedance de charge pour z = 0. 

Rappclons la formule de transformation des impedances 

Z R + Z C th yz 


Z(£) = 7. 


Z c + Z R Ih yz 


(145) 

(146) 

(147) 


(148) 


(149) 


Pour les lignes T.E.M., ces notions d'impedance ont une signification puisqu’il 
est toujours possible de definir : 

■ le courant en un point d’abscisse z d’un conducteur, 

• la tension dans un plan d’abscisse z de la ligne comme la tension existant enire 
les deux conducieurs de la ligne bifilaire ou entre le conducteur interieur et le 
conducteur exterieur de la ligne coaxiale (dans ee dernier cas, quelque soil le 
couple de points choisi, le resultat esL toujours le meme). 


13.7.2 I'impedance d'onde en guides d'ondes 

Dans ce cas, les expressions de U et J sonl equivalentes a : 

£ f (z) = E“Ae^(l+r*e- 2 *) (150) 

H I (z) = ti l l < AJ z ()-V R e- 2 '* : ) (151) 


i + r 




R 


TE l - r 
TM —R 


e ~ 2 "y z 

e -2yz 


dont le quotient est : 


(152) 
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^(z) est 1’ impedance d’onde en un point de la ligne, 

£ te est 1'impddance d’onde propre au mode TE ou TM, 
TM 




i + r 


5 te i - r 

TM — 


R 


R 


( 153 ) 


est P impedance d’onde au. niveau de charge (z = 0). 


A partir de (L52) et (153), on demontre la l'ormule de transformation des impe- 
dances d’onde : 




£* + «n! ,h * 

TM 


TM?TE + ^‘ h 'T 
TM 


( 154 ) 


La comparaison des formules (152) et (147) ou celle des formules (154) et 
(149), nous montre qu’oi guides d’ondes, e’est V impedance d’onde cjui joue le 
meme role que V impedance pour les lignes T.E.M. En effet, !e concept d’impc- 
dance au sens classique (rapport tension/courant) n’a pas de signification phy- 
sique en guides d’ondes : si ie courant en un point d’abscisse z peut etre defini 
comme la circulation du champ magnetique le long du contour du guide, par 
centre la tension dans un plan de section transverse ne peut pas etre definie 
d’une fa^on unique, en raison de l’ambiguite sur le choix du couple de points 
entre lesquels elle doit etre deterrninee. 

En guide d’ondes, on peut done uti User le formalisme etabli en lignes T.E.M., a 
condition d’y remplacer I’impedance par 1’impedance d’onde. En particulier, 
l’impddance d’onde TE ou TM doit etre substitute a 1’ impedance caracidristique 
d’une ligne. Cependant, alors que 1‘impedance caracteristique d’une ligne 
T.E.M. est propre a cette ligne, 1’impedance d’onde d’un guide est propre a un 
type de propagation TE ou TM dans ce guide et, plus specifiquement encore, a 
l’ordre rnn du mode qui s’y propage. II n’est done pas possible, en wute rigueur, 
de pa Her d‘ impedance earner# risriqne d‘un guide d’ondes. 


13.7.3 L'impedance reduite 


La seul quaniite qui ah la meme signification physique - car directement et uni- 
quernent lice au coefficient de reflexion - aussi bien pour les lignes T.E.M. que 
pour les guides d’ondes, est : 


i + r*e- 2 ^ 

'-E* e “ 2YZ 


( 155 ) 


• pour les lignes T.E.M. elle est le quotient Z(z)jZ c , 

• pour les guides d’ondes, elle est le quotient £(z)/CteouTM- 



Micro-ondes 


262 


Elle est appelee impedance reduise. Son nom, qui est lie a la fa^on dont elle est 
gdsncralement introduce, ne doit pas faire oublier qu’il s’agit d’un nombre sans 
dimension et d’un concept qui n’a rien a voir avec le concept ciassique d’impe- 
dance. 


Nous noterons cetle impedance rcduite pur un z minuscule soulignd d’une part 
parce que c’est, en general, une quantite complexe, d’ autre part afin d'eviter 
toute confusion avec la coordonnee z qui repcre un point de la ligne ou du guide. 


Commerce - £(z), la relation (155) s’ecrit : 

_ 1 +T(z) 

Z ~ 1 -E(z) 


(156) 


Si nous nous plagons en z = 0, sur la charge, nous avons : 


_ i + E (i 

S * _ l-Eje 


On peut aussi exprimer T ou V R en fonctron de z ; 


( 156 ) — » 

( 157 ) — » 


£(z) = 


Zr- 


~R 


l + 
- 1 




+ 1 


1 

T 


(157) 


(158) 

( 159 ) 


Rappelons que ces relations sont & la base du diagramme de Smith qui a 6te 
etudie au chapiire 4 « Diagramme de Smith ». 
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& EXERCICE 13.1 

(Paragraphe 13.3. 1 - Qndes TE ou TM 
letles que k/ > 0) 

Une onde de frequence f =3 GHz, traversant une 
section de guide d'ondes de longueur t — 2 cm, 
rempli d'un dielectrique de permittivite relative 
e r subit un dephasage de 288°, On sait, de plus, 
que la frequence de eoupure du guide d’ondes 
vide est de 9 GHz. Quelle est la valeur do e r ? 

& EXERCICE 13.2 

(Paragraphe 13.4 - Lea guides d'ondes 
redangulaires ) 

Le guide d’ondes standard fran^ais de la bande 
X (8,2-12,4 GHz) avait pour dimensions : 
a - 20 mm et b = 10 mm. Supposons que ce 
guide soit rempli d’un dielectrique de permitti- 
vity relative e f = 2,56. 

1) Trouver par le calcul les modes TE propaga- 
tifs jusqu'a 1 5 GHz. 

2) Retrouver ce rcsuhat par une methode gra- 
phique, en ponant en abscisses (ordonnces) 
les points representati fs du rapport m/a ( njh ) 
et en traqani les droites passant par ces points. 

EXERCICE 13.3 

{ Paragraphe f 3.4 — Les guides d’ondes 
rectunguluin-s) 

Quelle est la bande passante maximale d’un 
guide rectangulaire en mode fondameiuat. 


sachant que ses dimensions ne peuvent etre 
inferieures a X/2. Pour avoir une telle bande, 
quelle relation doit-il y avoir entre les dimen- 
sions a et b du guide ? 

EXERCICE 13.4 

{Paragraphe 13.4 - Les guides d'ondes 
rechmgulaires) 

On considere un guide d’ondes rectangulaire 
dont les dimensions a et b son! trfes voisines el 
tel les que ; a ^ b. Ce guide est excit£ simulta- 
nement en polarisations hoi izontale et veriicale. 

1) a) Entre quel les liraites doivent etre com- 

prises les dimensions a et b de ce guide 
pour qu’une onde occupant la bande de 
frequences (/, , / 2 > fa[) puisse s’y pro- 
pager selon les deux modes fondamen- 
taux TE [() et TE () , , a 1’ exclusion de to us 
les modes d’ordre superieur. 

b) Quelle relation doit-il y avoir entre / t et 
fa*, pour que le probteme soit possible ? 
Montrer que le choix de a - 1,8 cm et 
b = 1,7 cm est bien justifid si 1’on prend 
/, = 9 GHz ei/ 2 = U GHz. 

2) a) A une frequence fa quel ddphasage un 

tronqon tie ce guide, de longueur L, intro- 
duit-il entre les deux composantes des 
champs E qui se propagent ? 

b) Quelle doil etre sa longueur Lq pour qu’a 
une frequence /q = 10 GHz, il produise 
une onde a polarisation circuiaire '? 
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EXERC1CE 13.5 


(Parugraphe 13.5 - Z>,v guides d'tmdes cin utaires) 

1) Rayon a d’un guide d’ondes circulaire pour 
qu’il ne propage que le mode fondamental 
TE U de 16 a 18 GHz, 

2) On prend a = 0,6 cm. Quels sent les modes 
qui peuvent se propager jusqu'a 35 GHz ? 


Dans une premiere experience, ce guide est 
rempli d’air el l’on pointe la position d’un 
minimum nul de champ eleclrique a une dis- 
tance z m du court-circuit pris pour origine. 

Dans une seconde experience, on place contre 
le court-circuit un morceau de dielectrique sans 
perte qui remplit completemem le guide sur 
une longueur £ - 1,5 cm. Soient E = E^ t r el 


EXERCICE 13.6 


( Fa rag raphe 13.5 - l-es guides d'ondcs ihcufuires) 




Chapitre 14 



114.1! Introduction 

De mcme qu'H existe des guides d'ondes « metalliques » oD les ondes electro- 
magnetiques (O.E.M.) se propagent h l’intdrieur d’un dielectrique ddlimitc par 
une enveloppe metallique, il exisle aussi des guides d’ondes « dielectriques » ou 
les O.E.M, se propagent 5 l’imerieur d’un dielectrique ddlimite par une enve- 
loppe constitute par un autre dielectrique d ig. I ). 





Figure /. 

Propagation dans 
un guide dielectrique. 


Les guides dieiectriques sent, en general, construes 
par des cylindres de dielectrique (fig. 2) dont la per- 
mittivite £ t est superieure a la permittivite e 2 du milieu 
extdrieur. La partie centra le est appelte le occur (core, 
en anglais) tandis que la partie situce autour est appelde 
la gaine (en anglais, cladding). 



Figure 2. 

Coupe trunsversale. 
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Rappelons que la permittivite absotue e et ta permittivite relative e r d’un milieu 
dielec trique sonl Frees par la relation E = Eq £ r dims laquelle Eq (F/m) = 1 / (3671 ■ 10 9 ) 
est la permittivite absolue de Fair ou du vide. 

D’autre part, la racine carree de la permitLivite relative d’un milieu est son indice 
de refraction n : 


n = 


U) 


Dans ce chapitre, nous utiliserons indifferemment Fun ou F autre. 

Rappelons aussi que la longueur d’onde dans un dtelectrique de permittivite e r 

sc calcule d’apr&x : 



X Q = C , avec c = 3 • 10 8 m/s (3) 

u / 


est la longueur d’onde dans Fair ou le vide. Pour qu’il n’y ait pas d’ambigui'tc, 
nous la noterons toujours Xq ; nous reserverons la notation X a la longueur 
d’onde dans un dieleclrique autre que Fair. 

Dans ce chapitre, nous ctudierons la propagation b. Finterieur des guides d’ondes 
dielec triques en utilisanl soil Le concept de rayons (§ 14.2, 14.4 et 14.5) soil le 
concept d’ondes (§■ 14.3, 14.6 et 14.7). Nous verrons qu’il s’agit d’une propaga- 
tion par modes, comme pour !a propagation en guides d’ondes mdtalliques. 

La frequence de fonciionnement optimale se situ ant dans le domaine des fre- 
quences optiques, on a donnd aux realisations technologiques de ces guides 
diclectriques, le nom de fibres optiques. 


Propagation m guides d’eiectriques 

A STRUCTURE PLANE 

14.2.1 Reflexion sur une interface plane 
entre deux drelectriques 

Considerons deux milieux diclectriques de permittivitCs Ej et £ 2 , separes par une 
surface plane £ (fig. 3). Soient 0j et 0 2 les angles que font !es directions de pro- 
pagation des ondes, dans chacun de ces milieux, par rapport a la normale a X. 

Nous resumons ci-apres les res ul tats demontres au paragraphe 11.4 « Reflexion 
et transmission a Finterface de deux dielectriques » dans les deux cas fondamen- 
taux de polarisation : 


La figure 4 montre les variations de R ± el quand 0, varie enlre 0 et Q [f . Nous 
notons qu'ii y a une valeur de 0, pour laquelle R n — 0 : c’est l’incidence 
Brewsterienne correspondant a 0 lw = arctg D’autre part, pour Tangle 
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e 


IL 


= urcsin 


e 

E 


(9) 


sJ y a reflexion tolale dans les deux polarisations. 

Considerons (fig. 1) line couche de dielectrique de permituvite £j» entource par 
deux autres couches de permittivite e 2 < Ej. Si 0 ? > Q lL , nous pouvons done 
avoir propagation par reflexions successives a 1’ interface entre les deux couches 
de didlectrique. C’est le principe des guides d’ondes dielectriques. 


14.2.2 Les modes de propagation 

La condition de propagation gutdee 0| > 0, L est necessaire, mais elle n’est pas 
suffisanie. 


Figure 5. 
Plans cJ'onde K et k’ 
correspondant 
aux directions 
de propagation 
AH et CD. 


B D 



Considerons, en effet, deux directions de propagation parallels (fig. 5) telles 
que AB et CD et deux plans d'onde n et it, relatifs h. ces deux directions, qui 
sont confondus. Pour que les champs correspondant a ces plans d’onde s'addi- 
tionnent et donnent done lieu a propagation, il faut qu’ils soient dephases de 
2 mil. Or, lc dephasage du au parcours PBCP' est : 

2n 4 nu 


(j> = (2 a cos 0) = cos 0 

k ] 


( 10 ) 


Soil (f)’ le dephasage du a chacune des reflexions en B et C. Ce dephasage depend 
de Tangle d’incidence 0, mais aussi du cas de polarisation dtudie : cas TE 

—3 

(TM) si E(H) est perpendicular re au plan de la figure. 


Le dephasage total est : (p + 2cp\ II doit etre egal a 2mn. II y a done une suite de 
valcurs de 0 possibles correspondant a la suite des valeurs de m : soient (0^, ni ) 
dans le cas TE et (0 /? , m h ) dans le cas TM. Comme certaines de ces valeurs sont 
diffc rentes alors que d’autres sont identiques, il en resulte que la propagation en 
guides diclcciriqucs se fait par modes TE et TM separ^s ou par modes TE et TM 
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superposes que I’on appelie modes hybrides el qui sonl notes HE (pour 
TE + TM si le mode TE est preponderant) ou EH (pour TM + TE si le mode TM 
est preponderant). 

Le nombre M de modes (TE ou TM) pouvant se propager dans un guide dielec- 
trique a structure plane, dont !a couche centrale a une epaisseur a , peut se cal- 
culer par la formule : 

W = V E lr‘ E !rf (>« 

k 0 



Propagation en guides dielectriques 

A STRUCTURE CYLINDRIQUE 


Ces guides dielectriques (fig, 2) soul consiilu^s d’une partie centrale, dc rayon a, 
appelde le coeur donl la permittivite relative est e (/ . et d’une enveloppe appelde la 
gaine dont la permittivite relative est e 2r La propagation dans ces guides se fait 
egaJement par modes TE, TM, EH et HE ; el le sera etudiee en detail au para- 
graphe 14.6 « Theorie electromagnctique des guides dielectriques >». 


14.3,1 Le mode fondamental 


Le mode fondamental est le mode hybride HE,, dont la frequence de coupure 
est theoriquement nulle. Les premiers modes d’ordre superieur sont les modes 
TE 0 , et TM 0] dont la frequence de coupure est : 


fc { = 


2,40 5c 

sj e 1; - 


'2 r 


(12) 


Pour que le mode fondamental se propage scul, il faui que/</ t 01 , d’ou Ton tire 

2,405c 


* si a est donne 


• si / est donnee ; 


/< 


a < 


2rcfl \/ E I r - E 2, 

2,405c 


2 *V 


(13) 


(14) 


£ 1 r E 2 r 


li est 6galement possible de raisonner en longueurs d’ondes. La longueur d’onde 
de coupure est : 

oi v c 1 


permillivites tres voisincs pour le cccur ct la gaine. 


Exemp!e 


n j = 1,456 (silice) ei n 2 = 1,450 (silicone) 

\l E tr~ tpr = V/ X456 2 - 1,450 2 = 0, 1 32 

, 2,405 1 . 

^ 2j< ^ 'o./i2 A f 5,8 ** 


Le diamfetre du cccur doit done eire inferieur a 5,8 Xq. 

Mais pour que la propagation du fondamental s’effeciue en quasi-totalitd & I’in- 
terieur du coeur - avec le minimum de pertes - on a interet ^ ce que les dimen- 
sions du coeur soienl aussi grandes que possible. Cest pourquoi on utilise, dans 
la pratique, des occurs don* le diamelre correspond ii la limite superieure auto- 
risiie soit, dans eel exemple, 5,8 Xy. 


LES GUIDES D'ONDES DltLECTRIQUES 




143.2 Choix d'une frequence opt? male 

Pour le mode fondamentaJ, I’affaiblissemeni de propagation est donn£ par : 

a (dB/m) = 9 1 F (G Hz) tg 8 (22) 

Or, alors que e,,. ne depend pas de la frequence, en revanche tg 8 en depend. Par 
consequent, la propagation en guides dielectriques ne pourra etre envisagee que 
dans la tnesure ou le pruduit F tg 8 aura une valeur sufflsamment faiblc. 

« Aux frequences radioelechiques , tg 8 reste a peu pres constant ou croit tres 
legcirernent avec la frequence. C’esi ainsi que pour le polyethylene a 10 GHz., 
tg 5 = 0,35 ■ 10 " 3 et E| r = 2,25. Dans ces conditions : 

a = 91 • 10 • 72.2 5 - 0,35 • 10“ 3 =* 0,4 dB/m. 

Une telle attenuation est prohibitive pour les telecommunications (400 dB/km). 

II y aurait la solution d’operer a des frequences cent I'ols plus faibles 
(100 MHz — » a = 4 dB/km) mats alors les dimensions du guide deviendraient 
beaucoup trop grandes puisque nous avons vu qu’elles sont de quelques Ion 
gueurs d’onde. 

■ Aux frequences optiques, c’esl-d-dire a des frequences de Pordre du THz 
( 1 0 f 4 Hz) ou la longueur d’onde est de Pordre du micron, plusieurs maleriuux 
ont la propriete remarquable de presenter, dans certaines gammes de fre- 
quences, des « fenetres » transparentes ou leurs pertes sont tres faibles. Ainsi, 
a 500 THz (X^ = 0,6 pm) la silice a un tg 8 = 15 * 10" 11 et £ lr - 2,25. 

Nous avons alors : a = 91 ■ 500 ■ I0 3 ■ 1,5 • 15 • 10" 11 - 0,01 dB/m. 

Soit une perte de 10 dB/km acceptable pour les telecommunications. 

Avec des silices spcciales, des uffaiblissemems de 1 dB/km, et me me moins, ont 
pu etre obtenus. C’est pourquoi les guides d'ondes dielectriques sont utilises aux 
frequences optiques ou ils sont, en fait, connus sous le nom de fibres optiques. 


Les fibres optiques 

11 y a deux types de fibres : 

- les fibres monomodes, dont !e diametre est de quelques longueurs d’onde, 
• les fibres multimodes, donL le diametre est de plusieurs dizaines de X. 


14.4.1 Les fibres monomodes 

Les fibres monomodes ne propagent que !e mode fondamentaJ HE lt . Ceci est 
tres interessant car, puisque PO.E.M. n'a qu’un seul mode de propagation, elle 
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n’a qu’unc seule vilessc de phase el son parcours (fig. 6), par reflexions succes- 
sives a Pinterieur du occur de la fibre, est unique et bien defmi : il n’y a done plus 
de distorsion de phase el les signaux sont transmis sans deformation. 


Figure 6. 
Propagation dans 
une fibre monomode 
a saut d'indiee. 



Ces fibres convicnneni done ires bien pour la transmission de signaux analo- 
giques ou de signaux numeriques occupant une large bande de frequences 
(! GHz) et sur de Lres grandes distances (50 & 100 km) sans repeieur. Cornme la 
dimension du coeur esl dc l'ordre de quelques longueurs d'onde dans le coeur 
(c’esi-a-dire de 4 a 8 pm), ces fibres monomodes sont tres diffieiles a realiser et 
le raccordement de deux trongons de fibres pose de delicats problemes de 
connectique. Par exemple, si le rapport des surfaces en regard, apres connexion, 
est de 0,8, seule 80 % de la puissance sera transniise, ce qui correspond a une 
perte de - 1 dB. 

C’est pourquoi, dans bien des applications ou il est possible d’accepter une cer- 
taine distorsion des signaux transmis - notammenl pour la transmission nume- 
rique par impulsions, oh cclles-ci sont rdgdndrdes la reception - 1’on prdfere 
utilizer des fibres de plusieurs dizaines de microns, qui sont multimodes. 


14.4.2 Les fibres multsmodes 


Figure 7. 
Propagation dans les 
fibres multimodes. 
a. fibre a saui 
d'indiee, 
b. fibre a gradiem 
d'indiee. 



Les fibres multi- 
modes propagent 
done plusieurs 
modes qui ont des 
vitesses de phase 
d :r< erentes et des 


parcours differenis, 
d’oCl distorsion de 
phase pour le signal 
transmis. 

Cet inconvenient 
est particuli£remeni 

sensible dans les fibres multimodes a saut d’indiee (fig. 7a) dans lesquelles les 
temps de parcours sont direciement proportionnels aux longueurs des trajets 
puisque la propagation s’effeclue dans un milieu & indice constant. 




Cet inconvenient peut etre limits dans les fibres multimodes 2i gradient d’indiee 
oil I’indice du occur dirninue progressivement depuis l’axe de la fibre ou il a une 
valcur u | jusqu'it la peripherie du occur ou il a une valeur n 2 egale h celle dc la 


sont incurves de telle sorte que : 

* pour les modes dont le parcours est le plus long, les v desses de phase augmen- 
tent au fur et a mesure qu’ils penetrent dans de.s zones dont I'indice diminue, 

■ pour les modes dont le parcours est le plus court, les vitesses de phase sont 
plus faibles puisqu’ils se situent dans des zones ou I’indice reste relativement 
eleve. 


1 1 : 
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9 pour une fibre a saut d’ indice ; 


I/ 2 


® pour une fibre a gradient d'indiee et profil parabolique : 

V 2 

M=— (27) 

* pour une fibre a gradient d’indice et profil de parametre a quelconque : 

a V 2 

M = ^2-T < M > 

Les fibres multimodes a saut d’indice ne sont utilisees que pour des liaisons it 
courte distance (de 1’ordre du km) ; el les ont des diametres de cceur de fordre de 
100 a 200 pm. Les fibres multimodes it gradient d'indiee sont utilisees dans les 
liaisons terrestres a large bande passante (100 MHz) et sur des distances d’tme 
dizaine de kilometres sans repeteur. Le diametre de leur cceur est de 1'ordre de 
50 pm et celui de leur gaine de 125 pm. 


CARACTERISTIQ'JES des fibres OPT 1QUES 


*14.5.1 L'ouverture numerique 

Ilya une relation entre Tangle de reflexion a Tinterface entre les deux didlec- 
iriques, et ['angle d’incidence de Tonde produite par le dispositif d'dmission, sur 
la face d’entree du guide d’ondcs dielectrique. Traitons le cas (fig, 9) d‘un guide 
dielectrique dent le co?ur et la game sont respectivement caractdrises par des 
indices ?r , = ,/e, et /i 2 = . /e 7 et dont le face d’entree se trouve plongee 


indices ,i , = /e~ et « 2 = N /e 2 / 
dans un milieu exlerieur d' indice >i 


Pour qu’il y ait reflexion totale en N, i! faut quc $ soil superieur ou egal & I’ angle 
limite tf 5 ,,, lei que arcsin <p m = n 2 /n t - Nous avons done $ 5 => ©‘ ^ Q m et 

8 < Q m , 11 y a done un angle d’ incidence maximal des ondes, 6 M , qui defimt en 
M un cone a 1’interieur duquel doivent se trouver les rayons incidents si 1’on 
veut que la reflexion totale sc produise en N. 


Par analogic avec les instruments d’optique, on delink un parametre, appe!£ 
ouverture numerique de la fibre (numerical aperture , en anglais) et note N.A., 
qui esf lie a 0 M par : 




N.A. = n e sin Q m 

(29) 

d’ou ; 


. N.A. 

0. . = aresin 

M n 

It e 

(30) 

Calculons ce parametre : 



* En N \ 

"l sin = n i- 



• En M : 

rt e sin 6 m = /i, sin B' M 

= "I C0S <P„C 


• D’ou ; 

N.A .=n { 

n/ 1_ («.) 

( 31 ) 

• Si : n l 

— n 2 —> />i = n-> + An, 

avec An petit. 


• Done : 


N.A, = An 

(32) 


Pour une fibre h gradient d'indice la formule de Pouverture numerique est la 
meme que (31) ou (32) si 1’on remplace n, par I’indice n c selon l'axe du cceur de 
la fibre et An = n j - n 2 par n c - n 2 . 

Rendement energetique du couplage emetteur-fibre 

La connaissance de Pouverture numerique d'une fibre et du diagramme de 
rayonnement de la source emettrice est essentielle pour determiner le rendement 
energetique du couplage emetteur-fibre. 

Soil : P p (B) = P 0 cos'" 6 (m > 1 ) (33) 

le diagramme de rayonnement en puissance do la source emettrice dans un plan 
passant par la direction de rayonnement maximal 0 = 0°. Pour simplifier, nous 
supposons que ce diagramme est a symetrie de revolution autour de cette direc- 
tion de rayonnement maximal, 

Dans ces conditions, la puissance P t , rayonn£e dans Pespace 5 Pint^rieur d’un 
cone de demi-angle au sommet 0q, est donnde par : 

P e (G 0 ) = 2 n\^°P p sin 0 de = 2n P 0 cos'" 0 sin 0 d0 

L’ integrate I est facile a calculer ; 

rcos e n l-cos w,+ l 0 o 

/ = - cos"' 0 d(cos 0) = 


l 


m + 1 
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D’cu : 


P e (%) = 2nP 0 


1 - cos" 1 + 1 B () 
m + ] 


{34) 


La puissance totale rayonnee par !a source emetlrice est obtenue en prenant 

_ (n\ 


e 0 - n 2 ; 




2r 


m 


+T p ° 


d’ou : 


^ (9 0 ) = P g 


/ 7t^ 


(l -COS W+ 1 0 O 


(35) 

(36) 


Si Q m est Tangle maxima! d'admission des ondcs par Ja fibre optique, le rende* 
merit energetique du couplage de la source dmettrice a la fibre est done : 


1 - cos" 


4- t 


e 


M 


(37) 


Une autre cause de pertes est a prendre en compte pour le calcul du couplage 
dmetleur-fibre : Tindice n^du milieu ou est dmise la lumiere est different de Tin- 
dice /q de la fibre ; souvent ce milieu est de fair et n = l. 11 en resulte, en pre- 
miere approximation, un coefficient de reflexion dont !e module est donne par : 


Hi - n. 


/<? = 


n i + //„ 


(38) 


Le pourcentage de puissance transmise dans la fibre est done donne par : 


| -R l = 1 - 


n i — n , 


("I +n e) 


(39) 


La perte correspondanie est appelee « perte de Fresnel » ; elle est, cn general, 
tres faible devant la perte de couplage. 


14.5.2 La bande passante 

Dans une fibre optique utilisee pour les telecommunications, les informations 
sont transmises sous forme de signaux numeriques e’est-a-dire d'inipufsions 
separces par des zeros. Apres transmission, il faut que ces impulsions puissem 
etre clairement reconnues, afm de recunsutuer 1’information avec un minimum 
d’alterations. Si les impulsions transmises sont deformces et elargies en cours de 
propagation, elles peuvent se chevuucher h Tarrivee el il devient difficile, voire 
impossible de les separer et done de reconstituer le signal transmis. 

Pour determiner ia bande passante d'une fibre, nous allons done calculer Telar- 
gissement, en cours de propagation, d’une impulsion dont la largeur a remission 
serait nulie. Si Telargissement est A7', le nombre d’impulsions transmissibles par 
seconde et 1 / A T (bio’s) et la bande passante est l/A7 (Hz). 

Ce pbenomene provient de ce que, dans une fibre multimodes (fig. 7), il y a plu- 
sieurs chemins possibles pour allcr d’un point de Taxe de la fibre a un autre. En 
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effet, Ics premiers modes se propagenl quasiment en ligne droite tandis que les 
modes d’ordre supcrieur se propagent avec un grand nombre de reflexions 
totales & 1’ interlace des deux dielectriques. 


a) Prenons d'abord I'exemple d'une fibre a saut d'indice 


Pour aller de M a P (fig. 9) ; 

• le trajet minimal est MP — L , 

• le trajet maximal est MNN'P = 2NPP = Lj sin 



|22$Jf Micro-ondes 


Figure 10. 
CoonJonnecs 
cylindriques. 


^^opt — g 


(An) 2 L 
n c c 


(43) 


Par rapport au cas de la fibre a saut d’ indice, AT est multiplie par un facteur 
A n/Rn t . ; il en resulte une bande passante multipliee par %n v /An. Ainsi, avec Pin- 
dice n L . = 1,456 et le An = 0,046 de Pexemple precedent du a), nous avons 
8/i J An = 253 ct ie debit numerique passeiait dune £ 1 688 Mbit/s pour I km. 

En pratique, il est ires difficile d’obtenir exactement cette valeur optimale de a 
et p(a) vane Lies rapidement en fonction de a. C'est ainsi que : 

4 pour a — 2 (profil parabolique) — ► p(ct) - 0,5. 

* pour a = 2 (I + Anjn c ) — » p(a) — I. 


Une valeur assez realiste de AT lorsque Pon n’a pas pris toutes les precautions 
technologiques couteuscs pour optimise?' le gradient d’indice est : 


AT = 


(An) - L 


(44) 


n. 


Theorie electromagnetique 

DES GUIDES DIELECTRJQUES 

Nous allons trailer le cas du guide didlectrique & saut d’indice. Le manque de 
place nous oblige a ne pas donner le detail de certaines demonstrations el il ne 
pas faire tous les commentaircs utiles. Au lecteur desireux d’approfondir cette 
question, nous recommandons la lecture de Marcuse /65, p. 2K9-305). 


14.6.1 Mise en equations 



Le debut de la mise en equations est 
identique il cede qui a cdif faite au 
paragraphe 13.5.1 pour les guides 
d'ondes circulaires. Nous rechcr- 
chons done des solutions de la forme 

y(p.<p) = F(p)e"J ,,g> (-*5) 


satisfaisant : 


• d’une part P Equation differemielle 


a 2 f 

j ? 


i ar / 

+ f- 

P 3 P { 


1.2 



F= 0 (46) 


oli : 


= CO 2 £p + Y 2 


(47) 
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(48) 


soil (si y = jp) : kp = k 1 - |3 2 

• d’ autre part les conditions aux limites sui vantes : 

1 ) F(p) futi pour p = 0 et F(p) — > 0 quand p — » ». 

2) Coniinuite des composantes tangenlielles des champs a la surface de sepa- 
ration des deux dielectriques. 

D’aprks [65, p, 292}, les solutions qu’i] convient de choisir sont les suivantes : 

• Pour p < a, F( p) est une fonction de Bessel de premiere espece d’ordre n ei 
d’aruument up avee : 

u 2 = k?-ti 2 

et : kp = or e, ji 

Les composantes longitudinales des champs sont done : 

E . = A J n {up) e -j,,<p 
U z ~ B J lt (up) c -J,icp 

Les composantes transversales E , E (p , H. p , H_ ^ se calculent d’apres les rela- 
tions (23) & (26) du chapitre 1 3 « Etude general c de la propagation ». 

• Pour p > a, F(p) est une fonction de Bessel modiliee de premiere espece 1 
d’ordre n el d’argument vvp avec : 


(49) 

( 50 ) 

(51) 

(52) 


et : 


w 2 =p 2 - ( t 2 2 
k 2 = u> 2 £2 M 


Les composantes longitudinales des champs sonl done ; 

£ ; = C/r (l (u'p)e-W (55) 

LL t = D K n (wp) e - ^ (56) 

Quant aux composantes transversales, elles se calculent toujours d’aprds les 
relations (23) el (26) du chapitre 13. 

Pour determiner completement les champs, nous devons trouverA, B, C, D ainsi 
que u et vv c*est-a-dire jd. De plus, notons que j3 doit se trouver dans I’intcrvalle : 

k 2 < p <*, (57) 

La determination de ces cinq inconnues s’effectue en ecrivant que, pour p - a, 
les composantes tangentielles des champs E E , H_ z et tL q, doivent etre conti- 
nues, ce qui foumit ddja 4 equations dont le determinant doit ctre nul d’ou une 
cinquieme relaLion dite « Equation caructeristique ou de dispersion » : 


(ua) K * (wa) 


u J (ua) w K (u a) 


J'n ("«) *2 *; («’") 


1 / J u (ua) *r K n (u a) 


n „ "> 

< 1 1 ) 

= n-p~ 

w-j 


(58) 


MSB 

Pour qu 'il y ait pro- 
pagation a Viiuerieur 
du cceur, it faut que U 
soil riel positif, 
d’ou : kj St (3. 


(53) 

(54) 


Pour les gran des 
valeurs de I’arguA 
men t : K,/wpj =* wp. j 
Pour que E z et — > 

0 quand p —> <*>, il 
faut done que w so if 
positif, d’ou : /?>k ^ 


I, Au lieu d’uliliser les Tonciiuns de Bessel mixlifiees de premiere espece K t f<), certains auteurs 
/fi5/ preferem uivliser les functions de Hankel de premiere espece H l f } (j,v) qui !eur sont reliees 
par : 

A'„U) = j * c V ' H,\ l) (p j 


(59) 
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Nous n'allons pas entreprendre la resolution fastidieuse, et d’ailleurs pas ires 
heuristique, de ce systeme d'equations. Ce qui va nous interesser maintenant, 
c’est la determination des modes de propagation possibles, de leur frequence de 
coupure et du mode fondamental. 


14.6.2 Modes de propagation 

« Lorsque n = 0, liquation (58) a deux solutions : 
l’annulation du premier crochet nous donne ; 

1 J { (ua) ] A.', (wa) 

u A (ua) ve K 0 (wa) 


-0 


(60) 


On cn deduit que A = C = 0, soil E, - 0. La propagation se fail done selon des 
modes du type TE ; 

* l’annulation du seeond crochet nous donne : 

k ? J\ (ua) k 2 K i (wa) 

+ -“ * - - 0 (61) 

u Jq (ua) H’ Kq (wa) 

On en deduit que B - D = 0. sole H y = 0. La propagation se fait done selon des 
modes du type TM. 

* Lorsque ?i 0, I’equadon (58) n.e peut etre separee en deux. Physiquement 
ceci correspond au fait que les modes qui se propagent ont des composantes 
lougitudinales £, et //. differentes de zero. De tels modes sont appcles des 
modes hybrides et notes EH ou HE selon que la composante preponderante est 
E , ou H.. 


14.6.3 Frequences de cououre 

Nous avons vu que la variation des champs en foncuon de p a Finterieur de la 
gaine (p > a) est regie par one fonction de Bessel modiliee K n (wp) qui a une 
decroissan ce du type exponentiel. Dans le cas oil w est grand, les champs dimi- 
nuent trbs vile et la quusi-tOlalit6 de I’energie est concemree a I’inledeur du 
occur. Mais, si w n’est pas grand, les champs duns la gaine pen£trent d’autant 
plus loin que w est petit. A la limite (w — > 0), il n’y a plus de diminution des 
champs dans la gaine, 1’onde qui se propage a la forme d’une onde plane cl elle 
n'est plus guidee a 1’interieur du cceur. 

La condition w 2 = — k 2 = 0, qui conduit & une telle propagation, est appelee 

une condition de coupure. Elle va nous permettre de calculer la frequence de 

coupure d'apres u = k 2 — (3^ qui peut s'ecrire dans ce cas : 

U C = \ A'f ~ k 2 =\f V&i p-^£ 2 p =2n/ t . v / r (e 1 ~e 2 )p 


(62) 
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D’ou : 



(e , — e 2 ) p. 


(63) 


La determination des valeurs de u corrcspondant a la coupure est effectuee dans 
(65, p. 297-30 J ]. El!e donne les rdsultats suivants : 

• ies modes TE twI ou TM mi (n = 0) sont obtenus pour les valeurs u m a qui sont 
racines de J c (ua) — 0 ; 

• les modes EH /1/[( (V n * 0) sont obtenus pour les racines u m a de : J n (ua) = 0 
avec ua* 0 ; 


pas 


'; : :V -J 


Dans les relations k » 


i ’ 


(62) d (66) : 
e l ~ E 0 £ lv f 
£ 2 ~ £ 0 ,£ ?r' = ^ 

to t r '--' , eiol i if 


• les modes HE )(m (V n * 0 et 1) sent obtenus pour les racines zz^o de : 
[(£l/£ 2 ) + !]-/„_ ](utz) = [(nu/rc)- l] J n {ua ) ; 

* les modes HE (m (rz = 1) sont obtenus pour les racines u m a de : J ^ua) = 0. 


Le tableau ci-dessous donne les valeurs de u m a pour les trois premieres racines 
de quelques-uns de ces modes. Pour les modes HE wm (avec n & 0 et 1) e.!!cs cor- 
respondent au cas oD £ j / £2 = 1,1. 


m 

1 

2 

3 ; >; 

Modes 1 ’ 

n=0 

2,405 

5,520 

8,654 

TE, TM 

1 

0,000 

3,832 

7,016 

HE 

1 

3,832 

7,016 

10.173 

EH 

2 

2,445 

5,538 

8,665 

HE 

2 

5,136 

8,417 

! 1 ,620 

EH 


14.6.4 Mode fundamental 

Parmi tous ces modes, le seul pour lequel u m = 0, soil f c . = 0. est le mode H£ n 
qui est done le mode fondamental des guides d'ondes circulaires. Les premiers 
modes d’ordre superieur sont TEqj et TM 01 dont la frequence de coupure corres- 
pond a la premiere racine de J v (ua) - 0, obtenue pour u x a = 2,405. Pour qu’ils 
ne se propagent pas, il faut que ua < 2,405, soit : 



2m/ s J(£ ] - £ 2 ) p < 2,405 

(64) 

Si a est donne : 

2,405 

(65) 


2m ^Ce, -c 2 )gi 

Si/est donnee : 

2,405 

(66) 

2nfsJ (e { -£ 2 )|i 
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H<k7. Caracterjstiq'jes de la propagation 


14,7,1 L'attenuation 


Lcs causes des penes sent au noinbre de quatre ; 

* pertes par absorption dans les atomes du didlectrique, les plus gen antes eiant 
cellos dues a 1’ion OH “ qui presente des raies d’absorpeion a 0,875 ei 
0,950 pm ; 

* pertes par diffusion, dues aux inhomogdneitds du dielcetrique (— 1 /A 4 ) ; 

■ pertes par rayotmement car la gaine a des dimensions radiates limitees et est 
entourec par une enveloppe dissipative ; 

* pertes par couplage de modes, dues aux defauts mdcuniques et aux courbures. 


Ceci elant, les pertes dependent de 1‘ordre du mode eonsidere. Soient oq et oc-> les 
consumes dc penes dans le corur ct la gaine ; le coei’ficient de pertes global a. 
pour un mode d'ordre nm sera : 


a. 


a P (l) + a 

lx i 1 nm nm 


(67) 


P, 1 ,!,} et P f \~l som rcspectivernent les puissances dans le cceur et la gaine ; P, est la 
puissance totale transportee par ce mode. 


Gloge (66] a montre que : 


avec ; 

d’ou : (n ^6 l) 


o(1) 
nm — I 


q(2) 

tilt) 


I - 


J~ («) 




w 

7 2 


V 2 = (ic + w 2 ) 
2 


a = a 5 + (a 


u 


l 


a,)'^0 v 2 + n 2 ) 2 

1 v 2 


( 68 ) 

(69) 

(70) 


Signalons que loin de la coupure, Marcuse a trouve : 


p(2) 
1 nm 




(71) 


oti u in it est la m 1 racinc de J lt (uu) = 0. 

La perte totale est enfin obtenue en sommant les pertes pour chaque mode avec 
un lacteur de ponderation ega! a son importance relative. 

A 1‘heure actuelle (1996), les grands constructeurs rnondiaux annoncent des 
pertes. en laboratoire. inferieures a 0,5 dB/km. Cela conduit, sur le terrain, a des 
pertes infdrieures a 1 dB/km. Notons qu’etant donne la faible bande de fre- 
quences de la porieuse occupee par la modulation, ces pertes som independantes 
de la frequence du signal transmis. 



Figure h. 

Combes de dispersion 


v= ~r- *i/-^ 

Les signaux numeriques qui se prcpagent sur une fibre otu an certain spectre de 
frequences. II est done tres important de connailre la loi de variation du parametre 
de phase p svec la frequence. Au lieu dc tracer le graphique P(/), doni les echelles 
ne sonl pas commodes, on prefere representer (fig. 11) P/Av — dont J’intervalle dc 
variation est compris entre 1 et n ] /n 2 - en fonction de V = 2 n(a/\) \J £\ r _ ^ 
variable proportionnelle a/. 

II est souvent plus instructif de tracer le diagram nie to - P car : 

• la pente de 0 Q represente la vitesse de phase = to/ 3 ; 

* la pente de la tangente en Q represente la vitesse de groupe v = dto/ dp. 

n 

La figure 12 presence ce diagramme pour le mode HE lt . La courbe a un point 
d’ inflexion au voisinage duquei v reste a peu pres constante, d’ou i’interei 
d'utiliser la bande de frequences correspondante. Les asymptotes h la courbe 
donnent les tv extremes. 



Figure 12 . 
Diagramme to — p. 
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Nous avons ddja indique paragraphs 14.5.2 que la bands passante d’une fibre 
s' ex prime en Hertz par le meme nombre que 1’inver.se de S’dlargtssement d'im- 
pulsion l /AT. Pour une longueur L de fibre : 



(72) 


Pour les fibres monomode.s, I'ffiargissement d’impulsion ne peut pas proveuir de 
1 'existence de piusieurs modes ayant des trajets et done des temps de parcours 
diflerents. La seule cause d'elargissement est la dispersion chromatiquc qua est. 
liee aux materiaux constituant le coeur de la fibre : 


AT = - 
c 


AX. -y 
- ~ X~ 


d 2 n 




(73) 


AX/X est la largeur de bande relative du signal ; X 2 (d 2 n/dX 2 ) est la dispersion du 
dielcctrique. 

Avec les silices speciales actuellement utilisees dans les fibres a faibles pertes, 
on obtient des AT/7. = 1 ns/km pour AX/X =1 % a X = 0,82 pm, ce qui corres- 
pond a une bande passante de 1 GHz. 

Pour les fibres mukimodes, la dispersion ehromatique est inferieure d’un facteur 
10 a la dispersion module. L’flargissement d'impulsion provenant de cette der- 
niere a ete calcule directement par une methode de rayons au paragraphe 14.5.2. 


EXERCICE 14.1 

( Paragraph e 14.2 — Propagation en guide 
di^lectrique it structure plane ) 

Calculer le nombre de modes TE ou TM qui 
peu vent se propager dans un guide a structure 
plane d'epaisseur a - 50 pm ou se propage une 
onde dont la longueur d’onde dans Fair ou le 
vide est : Pq, = 1 pm ; n t = 1 ,5 et n 2 = 1 ,4. 

1) Faire ce calcul a partir de la formule (10) en 
ecrivanl que <p + 2<p’ = 2 nm et en se plaqant 
dans le cas ou G = L . 

2) Retrouver le resultat en appliquam la for- 
mule (1 1). 

EXERCICE 14-2 

(Pamgraphe 14.3 — Propagation en guides 
dialect riques a structure cylindrique) 

litajnt donnd un guide dielectrique pour lequel 
e Jr = 2,25 et e 2r = 2, trouver la dimension 
maximale du cceur, exprimee en longueurs 
d’onde, pour que seul Je mode fundamental 
puisse se propager. Calculer cette dimension 
pour f- 230 • 10 12 Hz. 

& EXERCICE 143 

( Paragraph e 14.4 - Les Jib res opt \ que s) 

Une fibre multimodes a un cceur de diametre 
50 pm. L’indice du cceur cst /?] = 1,45 ; cetui 
de la gaine n-, = 1 ,4. 


1) Calculer Ie nombre de modes qui peuvenf se 
propager & Xq = 1.3 pm dans une fibre k saut 
d’indice et dans une fibre k gradient d’in- 
dice avec un profi! d’indice parabolique 

2) En deduire le nombre de modes a X 0 = 
0,83 pm. 


i# 7 EXERCICE 14.4 

(Puragraphe i4.5. / - L’ouverture numerique) 

1) Une fibre optique a un cceur d’indice nq = 1,5 
et une game d’indice /i ? = 1,4. Quelle est 
son ouvcrturc numerique ? 

En deduire 1’ angle maximal d’admission des 
ondes si le milieu entre la source et la fibre 
est de Fair. 

2) La source dmettrice est une diode dlectrolu- 
minescente (DEL) dont le diagramme de 
ravonnement en puissance est dc la forme 
P(0) = P Q cos 2 0. Calculer en dB la perte du 
couplage emetteur-fibre. 

3) Calculer aussi en dB la perte de Fresnel. 

& EXERCICE 14.5 

(Puragraphe 14.5.2 — La bande passante) 

1) Calculer ie debit numerique maximal et la 
bande passante maximale, sur une distance 
de 1 km, d’une fibre multimodes a saut d’in- 
dice dont les indices du cceur et de la gaine 
sont : n j — 1 ,5 et ;? 2 = l .4. 
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2) Merncs questions pour une fibre optique a 
gradient d'indice optimise pour laquelle 
n c = 1,5 et n 2 = I A- 

& EXERCICE 14.6 

(1 \imgraplu’ 14.5.2 - La hand? passunte) 

Quelle est la condition pour que la bande pas- 
sante d’une fibre a gradient d'indice optimise 
soil 1 000 fois plus grande que celle d’une 
fibre a saut d'indice 7 

Application au cas ou = n = 1,5. En deduire 
n 1 . 


& EXERCICE 14.7 

( Parugraphe 14. 7.2 - Dispersion - 
Bande passant e) 

line diode laser cmet h une longueur d'onde 
X^ = 1,3 |xm avec une largeur spectrale AX = 
5 • 10 “ y m. La fibre optique dopee qui est uti- 
lisee pnJsente une dispersion chromatique 
d 2 w/ dX 2 = 0,5 - 10 1Q m _ ~. 

1) Calculer 1’elargissement d'impulsion pour 
une propagation monomode sur une lon- 
gueur de fibre L = 1 k.m. 

2) En deduire le debit numerique maximal et la 
bande passante maximale. 
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* 15-11 Introduction 

line cavitd Electromagnetique est un volume vide ou rempli de didlectrique, 
Hmite par des murs de type electrique (interface avec un conducteur) ou de type 
magnetique (interface avec un dielectrique haute permittivite). Dans le premier 
cas, il s’agit d’une cavite metallique et dans le second cas d’un resonateur 
dielectrique. 

Les cavites peuvent, cn principe, avoir des formes geometriques quelconques 
mais, en pratique, elles ont une forme cylindrique a section rectangulaire ou cir- 
culate. Les cavites metalliques peuvent ainsi etre obtenues en fermant des 
guides d'ondes rectangulaires ou circulaires par des plaques mdtalliques perpen- 
diculaires a I'axe longitudinal du guide. 

Si, par un moyen approprie (une antenne du type electrique ou magnetique), un 
champ electromagnetique est excite a rinterieur d’une cavite, il peut s’y pro- 
duire des ondes stationnaires lorsque les conditions de resonance existent. La 
cavite emmagasine alors une certaine quantite d’energie electromagnetique. 

L’ Etude des conditions de resonance de la cavite (§ 15.2) permet de definir les 
modes propres ainsi que les Longueurs et les frequences propres d’une cavitE. 
Nous eludierons ces parametres caracteristiques pour les principaux types de 
cavites et de rdsonateurs dielectriques (§ 15.3). 

Lorsque la cavite a des pertes — dans ses parois, dans le dielectrique, par le ou 
les couplages avec les circuits exterieurs - il est possible, comme dans un circuit 


i 
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resonnant classique, de definir des coefiicieru.., de surtension dom noun donne- 
rons les expressions (§ 15.4). 

La modelisation d*une eavite par un circuit rdsonnant serie ou parailcle permet 
d'en culculer I’impedanee d'entrde dans un plan de reference sur la vole de con- 
plage de la eavite avec I’exterieur (§ 15.5). Celle etude est Iris importante ear 
elle etablit les condiiions d'equivalence entre le circuit resonnant a constantes 
rdparties qu'est une eavite et les circuits nSsonnants & constants localisees (/?, L, 
C) classiquemenl utilises aux frequences infdrieures. 

Lorsque !a eavite est couplee par un seul acces (§ 15.6) elle fonctionne en 
absorption ou en reflexion (voire en emission dans les dispositifs radiomd- 
triques) tandis que si elle est couplee par deux acces (§ 15.7) elle fonctionne en 
transmission, Dans le premier cas, nous etablirons les expressions de la puis- 
sance absorbed ou refiechie et dans le second cas, cel les des puissances trans- 
mise et refiechie. Dans chacun de ces cas, nous analyserons le fonctionnement 
de la eavite dans et hors le domaine de resonance. 

L’ importance des euvites va bien au-dela de leur utilisation en tant qu’element 
resonnant ou en tant que Irequencernetre dans les circuits hyperfr^quences. Elies 
sont, en ciTei, util i. sees pour la determination de la permitiivite complexe de guz 
ou d’dchantillons de maleriaux de petites dimensions. En ondes millimetriques, 
on utilise des eavitds ouvenes analogues aux resonateurs employes en optique 
dans les interfere met res de Fabry-Perot (§ 15.8). Notons enFin Fuiilisation des 
euvites metulliques et des resonateurs dielectriques pour fixer la frequence de 
resonance des oscillaleurs a tubes (lels que le klystron) ou h 1’eiat solide (tels 
que les transistors a elfet de champ 5 V Arseniure de Gallium). 


15.?, Etude des conditions de resonance 

D'UNE CAVITE 


15.2.1 Modes de resonance pro pres d'une eavite 


Figure / 
Schema d’une eavite 
decoupee dans 
un guide d'ondes 
eylindrique, 

f Figure e.xtruite de 
[681, P- SI) 



Considerons un guide d’ondes eylindrique suppose sans perie d'axe Oz dom la 
section droite a une forme quelconque (fig. 1). Soit une onde TE ou TM qui sc 
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propage dans ce guide vers les z > 0 a une frequence/. Ses champs dependent de 
z par l'intennediaire d’un facteur de propagation e " J ^\ Si nous plagons, en une 
section transversale du guide, une plaque de court-circuit, il y a propagation vers 
les z < 0 d’une onde refldchie dont les champs dependent de z par !e facteur 

En vertu des conditions aux limites E n — 0 et H ± - 0, le coefficient de reflexion 
sur la plaque metalliquc est egal a : 

+ 1 , pour les composantes longitudinale de E et transversale de H , 

- 1 , pour les composantes transversale de E el longitudinale de H. 

Par consequent, les champs resultant de la superposition des ondes incidente ct 
reflechie seront affectes : 

* d’un facteur e ” + e J ^ = 2 cos P z pour les composantes E z et H r correspon- 
dant a R = + I . 

• d’un facteur e - e = - 2j sin Pz pour les composantes /-/, et E T corres- 
pondant a R = - [ . 

Si nous desirons placer une autre plaque de court-circuit en une autre section 
transversale, de fa^on a avoir des reflexions successives sur Ses deux plaques, il 
faudra que les conditions aux limites £// = 0 et H L = 0 y soient sntisfailes. Ces 
conditions ne concernent que E T et EE qui variem en sin pz. Comrne deux 
minima nuls de sin Pz correspondent a pz = pit. i! faudra done que : 



Les modes de resonance possibles de la cavite sont appeles modes propres et 
notes TE /nrtp et Les indices m et n dependent de I’ordre du mode TE ou 

TM considere'. Ce sont deux entiers positifs ou nuls, mais ils ne peuvent etre 
nuls ximultanement. En ce qui concerne p, la demonstration ci-dessus - qui 
conduit a des valeurs de p strictement positives - doit etre compldtee. 

En effet, dans le cas de modes TM a la coupure, le champ E est uniquement 

longitudinal alors que le champ H est transversal : les conditions aux limites sur 
des plaques metalliques transversales sont done satisfaites quelle que soit la dis- 
tance separant ces deux plaques. Ces modes sont notes TM (W)0 puisque p n’ inter- 
vient. dans aucune condition. 

Nous trouverons done, dans les cavites, les modes TE suivants ; 


TE IQp 

TF 

’*• 1 , mop 

EEq i p 

TE 

’ imp 

TE llp 

...TE 1;|/ , 

TE I|p ...... 

■••TE„ (lp 


et les merries modes TM, mais avec p pouvant etre nul. 

Notons que, pour les cavites paraileleplpediques, il est exclu, en mode TM, 
d’ avoir m ou n nul. 
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15.2.2 Longueurs et frequences de resonance 
pro pres d'une cavite 


■ Si la frequence (', c'est-u-dire X & , ext imposee, la distance enlre les deux 
plaques dc court-circuit (hormis le eas des modes TM, W<1(J ) doit etre ; 



( 2 ) 


Nous savons qu’a une frequence donnee, la longueur d’onde guidee depend, par 
l’iniermediaire de la longueur d’onde de coupure, de 1'ordre (m, n) du mode 
ou TM m „ qu! sc propage. 


Conmic : 



avec : 



il en resulte que les longueurs possibles de la cavite sont : 

l 


/>//!/> 


[4 


j_y 

M 


m/r 


( 3 ) 

(4) 


(S) 


Ilya done une suite discrete de longueurs €, nn[} possibles de la cavite correspon- 
dani d'une part a la suite des modes et TM <Wf|1 d'autre pan, pour chacun 

d’eux. a la suite des nombres en tiers p. On dil que la cavite oscille en mode 


■ Si la longueur C de la cavite ext imposee, la condition pone aiors sur X t ,, c’est- 
u-dire sur la longueur d’onde dc fonctionnement, d’apres : 


X 


K 


2 e 

p 


(6) 



(7) 


D’ou : 



( 8 ) 


avec : 


( 9 ) 
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II y a done une suite discrete de frequences possibles de fonctionnement de la 
cavite, correspondant d'une part a la suite des nombres entiers p, d’autre part a 
la suite des modes TE nw et TM /W/I . Ces frequences sonl appelees les frequences 
propres de la cavite. 

Partni les frequences propres aux modes TE et TM, la plus basse est appelee fre- 
quence fondamentale et correspond au mode propre dominant de [a cavite. Les 
frequences propres superieures ne sont pas des multiples entiers de la frequence 
fondamentale et leurs frequences se rapprochcnt lorsque leur ordre crolt. Dans la 
mesure ou la cavite est sans perte, la largeur de bandc est nulle autour des 
diverses frequences propres ; elles forment un spectre discret de frequences 
monochromatiques. Bien sur, il n‘en est pas vraiment ainsi, en raison des pertes, 
et il y a une courbc de resonance autour de chaque frequence propre (fig. 2). 

En general, un seul mode propre est associe h une frequence propre, mais il 
arrive que plusieurs modes propres correspondent a la me me frequence, on dit 
alors qu’ il y a degenerescence. 


Figure 2. 

Courbe de r^ponse 
spectral e d’une cavjt£ 
ay ant des pertes. 

( Figure extraite 
de 1681 p. 70) 



H53 Principaux types de cavites 

RESONNAMTES 


15.3.1 Cavite cylindrique a section rectangufaire 


Les equations des champs sont obLenues a panir de cedes des champs du guide 
d’ondes rectangulaire, en multipliant : 

• les composantes E . et f £ T par 2 cos $z, 

• les composantes H,elE T par 2j sin fJz. 


Conformement a la relation (8) les frequences propres sont donnees par : 

1 



( 10 ) 
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Figure 3. 
Ligncs do champs 
E ( *- ) et 

//(---► ) 
dans Line cavite 
cylindrique a section 
rccLangutairc*. 
Modes TE )0 |, 

^iiO' 

( Figure extra iie cle 
1681. p. 42) 


E 

H 




E««srwple 

X - 3 on 
V = 100 dm 3 
N =* 9 modes/MHz. 


La figure 3 permet dc visualiser les lignes de champs electrique et magnetique 
pour des coupes transversalcs (au milieu) et longitudinales fa droite) d'une 
cavite parade lepipedique fonctionnant cn modes TE )0| , TM ( et TE^ |. 

La frequence londamentale s’obtient cn donnanl aux indices tn, n, p leurs plus 
basses valeurs (0, L I oil 1 , 0. I J et cn fuisani correspondne I’indice 0 a la plus 
petite dimension, Dans ees conditions, on trouve que la frequence fondamentale 
csl soil celle de Pun des modes TE m) ou TE m , soit celle du mode TM, 

Une cavite rectangulaire oil peuvent coexistcr un nombre eleve de modes est dire 
NUrdimensKmnce. Le nombre de modes possibles dans une bande de frequences 

IfaJt) + A /J est : 

V A / 

/V-8n— r- (11) 

X Jo 

oil V est le volume de la cavite. 


EMCBftpIc 

Ktfn = J 

V = 1 dm 3 

-> N* ~ 330 


Par ailleurs, le nombre de modes correspondant a des longueurs d’onde propres 
superieures a une longueur d'onde minimale est : 


N' = 


8k 

3 



( 12 ) 


153.2 Cavite cylindrique a section circulate 

Les equations des champs sont obienues a partir de cedes des champs du guide 
d’ondes circulate, cn rnullipliant : 

- les coinposantes £_ et Hj par 2 cos Pc, 

• les composanies //„ ct Eg par - 2j sin Pz. 

Les frequences propres sent donnees pour les modes TE t et TM m d'une 
cavite de rayon R et de hauteur /i T par : 
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modes TE mnp : f mtp ~ v 

modes TM m/ : Lmnp ~ v j 

Le tableau 1 donne les valeurs tie u 
respecti vement. 



u 


mn 


\2 


[2nRj 

mn u nm 



fj?y 

K 2hj 


\_ 

2 


(13) 


(14) 


pour les premiers modes TM JW et 


■ MODES TM^, 

MODES TE mn 

n 

in mmm 

1 

; 

* i* 

M mn ® 

0 1 p 

2.404 8 

1 1 p 

1,841 2 

\ 1 p 

3.83] 7 

2 ! p 

3,054 2 

2 1 p 

5.135 6 

0 1 p 

3,831 7 

02 p 

5,520 1 

3 1 p 

4,201 2 

3 Ip 

6,380 2 

4 1 p 

5,317 5 

12 p 

7,015 6 

1 2 p 

5.331 4 

4 1 p 

7,588 3 

5 1 p 

6,415 6 

22 p 

8,417 2 

2 2 p 

6,706 1 

0 3 p 

8,653 7 

0 2 p 

7,015 6 

5 1 p 

8,771 4 

6 ! p 



7,501 3 


Le mode fundamental correspond a la plus petite valeur de p et de u mn ou u' inn . 
Pour les modes TM, li s’agit du mode TM 0 , 0 pour icquel u (n — 2,405 

d’ou : Xq [0 = 2,612 R (15) 

et / 010 = 0.383- (16) 


Pour les modes TE, il s'agit du mode TEj s j pour lequel idjj = 1,841, d'oQ : 


X 


ill 


0,086 
R 2 + 




(17) 


Les configurations des lignes de champs E et H sur les parois metalliques de 
la cavite ainsi qu'en un plan de section transversale mediane sont donnces & la 
figure 4 pour ces modes fondamentaux et pour les modes TEqj j et TM^j i . 


Tableau / 
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Figure 5. 

Diugrumme des modes 
et des frequences de 
resonance d’une cavite 
cylindrique k section 
circulaire. 

(Pour abreger on a uti- 
lise la notation E pour 
TM et H pour TE;. 

( Figure ext rail e 
tie 168], p. 48) 


15.3.3 Resonateurs dielectriques 

Ce sont des volumes dielectriques a haute permittivite dont la forme est, en 
general, cylindrique ou parallelepipedique. Ils peuvent etre considered comme 
des cavites resonnantes pour lesquelles les conditions aux limites sont celles 
iinposees par I’ interface air-dielectrique a haute permittivite. Cette interface 
const) tue un mur magnetique alors que dans les cavites constitutes a partir de 
guides d’ondes metalliques, 1’ interface air- metal constitue un mur electrique. 
Les resonateurs dielectriques sont utilises dans certains {litres et dans les oscilla- 
teurs micro-ondes pour stabiliser leur frequence. 

Comme dans les cavites resonnantes a parois metalliques, la resonance s’etablit 
selon differents modes dont les frequences sont determinces par les dimensions 
de la cavite et les conditions aux limites. Le mode fondamental est un mode 
TE 0|/J et les dimensions sont de 1’ordre de grandeur de la longueur d’onde 
guidee "k g = X 0 / \j e r . ■ e r etant elevt, les champ E et H sont confines H 1’inte- 
rieur du resonateur et a son voisinage, si bien que les pertes par rayonnement 
sont faibles. 



Micro-ondes 



Pour un muteriau dielectrique it faibles pertes, il est possible d’obtenir un coeffi- 
cient de surtemsion a vide eleve. Les materiaux les plus utilises sont des cera- 
miques dent la pei mittivite E r peul aitemdre 90. Les frequences d’utilisation 
vont de 3 GHz, au-dessous de laquelle les dimensions du resonateur seraient 
prohibitivcs, it 30 GHz, au-dessus de laquelle le coefficient de surtension n’est 
plus sufiisant. 

Les resonaleurs dielectriques sonl monies h 1'interieur d’un bolder metallique el 
la configuration. la plus utilisee cn micro-ondes est celle representde a la figure 6 
car die se prete bien au couplage avec une Hgne microbande. 


Figure 6, 
Schema d’un 
resonateur dielectrique 


Figure 7. 
Dimensions d’un 
resonateur dielectrique 
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Le calcu! du diantetre D du resonateur et de sa hauteur L (fig. 7) se conduit selon 
la procedure approchee suivante, d’apres Kajfez [72 ] : 


■ Les hypotheses de depart sont : 

• la frequence de resonance recherchee, 

• fepaisseur L 2 du substrat dielectrique, 

• la distance L, entre les faces en regard du dielectrique et du boitier, 

• les constantes dielectriques relatives, E r et e 2r . du resonateur et du substrat. 


Le diantetre D doit etre choisi dans les limites suivantes : 

- 5 ’ 4 - <D < ** 

k o y£ r sj e 2 r 

k(j est la consdante de propagation en espace fibre. k G - 2 k/Xq. 


(18) 


C La hauteur L est donnee par la formule ; 


L = - - 

P 


‘S' 


a, 


( a 2 


coth a , L | j + tg 1 : “ coth a-, L 


i j 


P est la constante de propagation dans le resonateur dielectrique : 


r = *3e -h‘ 


(19) 


( 20 ) 


a, et a-, sont les constantes d’attenuation dans les guides d’ondes sous cou- 
pure, de hauteurs L x (dielectrique air) et L 2 (substrat dielectrique). 


a 


2 - h 2 >' 2 


et 


CL 2 2 = k 2 -ky e 2r 


( 21 ) 

( 22 ) 




15.4.1 Definition du coefficient de suspension 

Par definition, Ie coefficient de surtension ext !e produit par 2n du quotient de 
l’energie emmagasinee W a par 1’energie perdue W pendant une periode, soit : 

W 

= (25) 

Si P est la puissance perdue moyenne : W = PT et nous avoirs : 

vy, 

0 = CO-^ (26) 


a) Energie emmagasinee dans la cavite 

Si E el H sont les amplitudes complexes des champs, Penergie emmagasinee 
dans un element de volume dv est : 

dv = \nH- H* dv (27) 


Dans la cavite de volume V, nous aurons done : 



E * dv = 


U | H ■ H * dv 

K Jv 


(28) 


b) Puissance moyenne perdue dans la cavite 

Les pertes peuvent etre de diverses natures : 

• pertes ohmiques dans les parois, soil Pp 
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* pertes dans le dielectrique dont est remplie la cavite, soil P d , 

• pertes atravers les couplages vers l’exterieur, soil P cx . 

Les pertes totalcs sont done : 

p=Pj+Pj+p, x m 

Le coefficient de surtension correspondant a ces pertes locales est ; 

< 30 > 

II esc nppeld coefficient de surtension (ou de qua!it6) en charge. 


15.4.2 Coefficierls ce surtension (ou de qualste) 
partiels 


L' inverse du coefficient de surtension en charge est ; 


1 Pj < Pd + Pc* 

Qc h (*W a + G)W a + (A\V n 


( 31 ) 


Si W u J°., Pj, P cK , nous pouvons considerer que ces pertes n’affecteni pas 
1’dnergie emmagasinee W a et introduce des coefficients de surtension partiels 
Qj< Qd> Q C \ en P r cnant pour reference le memc to W a . Dans ces conditions : 


1 _ 1 I 1 

C?ch Qj Qii 


( 32 ) 


Les inverses des coefficients de surtension partiels s’ajoutent et 1’inverse du 
coefficient de surtension de la cavite est la sornme des inverses des coefficients 
de surtension partiels. Nous voyonx done que toute cause de pertes supplemen- 
tal a pour effei de diminuer la surtension de la cavite, 

Le coefficient de surtension interne (ou propre) Q pr est defini par : 


1 _ 1 1 
£V " Qj + Qj 


m 


11 est du uniquement aux pertes dans les parois et le dielectrique de la cavite. 
Nous pouvons ecrire alors : 


avec : 


1 

@ch Qpr Qck 


Q 


(l + p) 


pr 


P = 


Qpr 

Ccx 


( 34 ) 

( 35 ) 


P est le coefficient de couplage de la cavite au circuit exterieur. 
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* Si P < L , la cavite esc dite sous-couplee : les pertes exterieures sont inferieures 
aux pertes propres. 

* Si j3 > 1, la cavite est dite sur-coupl^e : les pertes exterieures sont supdrieures 
aux pertes propres, 

* Si {3 = I, la cavite est au coup luge critique. 


15.4.3 Calcul de Qj 


La puissance moyenne perLiue par effet Joule dans les parois est : 


/}= 2 *5 


/ / ■ H dS 


( 36 ) 


avec S, surface des parois de ia cavite et R^ resistance superficielle des parois de 
conductivity . Si 8^. est la profondeur de penetration des courants dans les 
parois, due a l’effet de Peau : 



(37) 


avec 


5 \/WiV 


(3R) 


En ecrivanl : R s = to p ( 8^, 2, nous ohtenons : 



to p , 8 s . 

T 


H H*dS 

.s 


(39) 


Le coefficient de surtension Q } du aux pertes dans les parois est done : 


Qj = us 


If • H dv 


cop, 8 


! W .V 


H -H dS 


Js 


- i 


( 40 ) 


Compte tenu de ce que p = ju,, il vient ; 

2 


Qi 


H - H dv\ 


H dSi 


- I 


( 41 ) 


En introduisant le volume V’de la cavite et la surface S des parois 


Qj 


2_ V 

6 s S 


1 

VJ 


H ■ H dvi 


5 J.V 


H -H dS, 


Fmalemem 


2 V 

Qj= sV's F 


(42) 

(43) 


F est un facteur de forme egal au rapport des valeurs moyennes du champ 
magneuque dans le volume V (l er crochet) et sur la surface S (2 e crochet) de la 



en onues mini 
§ 15.8.2 « Resc 
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parois, cc qui peui etre oblenu a basse temperature, avec des parnis supraeon- 
ductrices. 


15.4.4 Calcul de Q d 


Soit une cavite remplie d’un dielectrique & perles, presentani done une certaine 




plexe 


o f e a 

e=e-j- = £ 0 j- - 

U IT* /.V r- 


K est ecrit sous la fonne £ 0 (£’ - je”). 


La puissance moyenne perdue dans le dielectrique est 

/» w = i 0 J £•£•*. 


Le coefficient de qualite du aux penes dans le dielectrique est done : 

Q d - til Lr e E-E du — C EE du =•— 

2 Jy~ 2 jv a 


Or toe/a = b'/e" est P inverse de la tangente de Tangle de penes du dielectrique. 


D'ou ; 


Ce coefficient de qualite est done independent des dimensions de la cavite et de 




la cavite. En hyperfr6quences, les meilleurs dielectriques honiogenes ont un 
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tg <5 = 1 0 4 , ce qui Hmite a 10 4 . Pour obtenir des coefficients de qualite plus 
eleves, i] faudra done utiliser des cavites vides ou rempHes d'air. 


15.5 Modeusation d'une CAVITE - 
Impedance d'entree 

Pour qu’une cavite resonnante puis.se etre utilisee en pratique, eJle doit etre cou- 
pl6e avec d'autres elements extericurs cl etre excitee par une source ii une fre- 
quence voi.sine de Pune de ses frequences propres. La cavite fonclionne alors en 

oscillations forcees. 


15.5.1 kVlodeSisation 


Vu de la Jigne ou du guide d’acces it la cavite, V ensemble situe au-de!a d’un plan 
de reference P, peut etre considere comme une charge. Ceile-ci est caracldrisee 
par son coefficient de reflexion E ou par l'impedance ou 1’admittancc reduite 
qu'elle ram^ne en ce plan. Ces parametres sont relies par : 


i + r 


i - r 


(49) 


i - r 

et y = “ (50) 

i + r 


r pourra etre determine par les rndthodes de mesure classiques effectuees sur la 
voie d’acces ; on en deduira z ety. Par ailleurs, s’i! est possible d’exprimer z tty 
en fonction des parametres caracteristiques de la cavjtd que sont <Uq, (3 el Q pr on 
pourra calculer ces demiers en determinant E a trois frequences differentes. 

Le comportement d’une cavite resonnante etam identique a celui d’un circuit 
resonnant, nous allons nous servir des resultats, bien connus, de ces circuits pour 
identifier une cavite resonnante a un circuit resonnant et calculer ainsi 1’impe- 
dance ou Fadmittance d’entree d'une cavite. 


Soit une cavite qui, lorsqu’elle est isolee, resonne a une pulsation propre (o 0 et a 
un coefficient de qualite propre Q pr . Cette cavite est un circuit accorde a 
constantes (/?, f, C) reparttes. Reprcsentons-la par un circuit a constantes (/?, L , 
C) localisees (fig. 8) : ce peut etre soit un circuit resonnant serie (R s , L s , C<;) soit 
un circuit resonnant paralI6le (/? ;) , L p> C p ). 

Pour qu’il y ait equivalence entre la cavite et chacun des deux circuits, il faut 
que ces derniers presentent la meme frequence de resonance et le merne coeffi- 
cient de qualite que la cavite, soit ; 



• 1' impedance d’entree du circuit resonnant paralldle est 


Z// (to) = R, 


1 + j<2 


Pr 


'*__V 

{ C 0 U to 


( 56 ) 


Ces impedances doivent etre egales & l’imp^dance d’entree Z e de. la cavitt:. Or, 
nettement cn dehors de la resonance (co §> to 0 ou to <? (0 0 ), est tres elevee et 
Z f/ est tres faibie tanciis que Z e doit etre presque nulle puisque le trou de cou- 
plage qtii est tout petit est equivalent a un court-circuit. 
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Par consequent, le plan de reference ou sera comptee [’impedance d’entree de la 
cavke doil etre pris, sur la ligne d’acces a la cavite : 

• en un maximum d’ impedance, soil a {In + 1) Xj 4 de 1’ interface de couplage si 
la moddlisation est celle du circuit resonnant serie ; 

• en un minimum d’impedance, soit a nX 2 de l’interface de couplage si la 
modelisation est celle du circuit resonnant parallele. 

A cote des param&tres 6^, et Q pr qui som accessibles au calcul ou a I’experienee, 
il subsiste encore un parametre R ou qui est indetermine. Nous allons voir, 
dans ce qui suit comment peut £tre levde celle indetermination. 


SZ Dans le cas ou la cavite est couplde au circuit extcrieur par un couplage qui 
n’est plus necessairement infinitesimal, supposons que la voie d’acc£s, d’impe- 
dance caracteristique Zy, est adaptec a son extremitc opposee a la cavite et rai- 
sonnons en impedances reduites. 



Figure 9. 
Modelisation 
d’une cavite 
rexonname couplee 
a un circuit exterieur : 

a. en impedances 
non reduites, 

b. en impedances 
reduites. 



• Dans le cas serie : 

I 

z s ( 0 )) = r s ! + j Q pr 

V 

Or, nous avons dans ce cas, puisque = 1 ; 

<’s i 


(D 


1 

1 O 

1 3 

coj 


C?ex 

z o 0 u c s co 0 


Q Vr - 


( 57 ) 


( 58 ) 


1 

r s c s « 0 


( 59 ) 
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d’ou 


£?ex 1 

<£~P 


, 1 
=> Zc(03) = -- 

P 


+ j Q 


pr 


(D ^0 

^to 0 01 


Dans le cas parallele 


z„ (oi) = r p 


1 +j Q 


pr 


01 w o 

V w o 00 j 


Nous avons, de menie, dans ce cas 

*0 


Q 


ex 


e r<» o 


2 ° C l> W 0 p . C P ®0 

*7? tJJ {! 


d’ou : 


^P r z> .. VP«0 
Op, „ 

r p = o- = P 

c:ex 


fN i 

■w-* 

II 

"CO 

! + j Qqt 

' (JO 



W j. 


- i 


( 60 ) 

( 6 . 1 ) 


( 62 ) 


( 63 ) 


( 64 ) 


( 65 ) 


( 66 ) 


Nous disposons desormais depressions de I’impedance d’entree reduite qui 
pcuvent etre determinees uniquement ii partir des paramelres P, Q pr et oi 0 acces- 
sibles au calcul ou a ! ’experience. [-‘expression z s (z lt ) est 6 utiliser si le plan de 
reference des impedances reduites est pris en un maximum (minimum) d’ impe- 
dance sur la voie d’accfes. 

Dans le cas otz la cavite est couplee par un petit iris, 1’impedanee d’entree dam 
le plan de couplage est a peu prfes nulle en dehors de la resonance. II eonvient 
done d ’utiliser la model isation de la cavite par un circuit r6sonnant parallele, en 
prenanf le plan de couplage de la cavite comme plan de reference pour son impe- 
dance reduite. C'est done V expression z jt (co) el cette convention que nous utili- 
se mns desormais pour calculer f impedance d’entree de la cavite resonnanxe. 


15,5.3 Representation sur le disgramme 
de Smith de y e 

L‘ admittance d’entree de fa cavite est donnee par : 

>e = ^\ l + J 2r ^prl 


( 67 ) 




Ce cercle coupe l’axe des abscisses en y e — J /{3 pour to = tOy ; 

* si ce point se trouve a l’exterieur du cercle # = I, l/p < 1 et p > 1, la cavite est 
dite sur-couplee ; 

* si ce point se trouve a L’interieur du cercle g = 1, ! /p > 1 et P < 1, la cavite esl 
dite sous-coupl6e ; 

* si ce point se trouve sur le cercle g = 1. p = I. la cavite est au couplage cri- 
tique. 

Loin de la resonance, y e ~ ( 1 /p) ] 2x Q p( = jX avec X > 1 . 

Done, le coefficient de reflexion r a I’eniree de la cavite est : 


_ 1-iX 

r =- — = - 1 

e 1 + j x 


La cavite se comporte done comme un court-circuit. 
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Figure 11. 
Cavite couplee 
par un seul acces. 


15.6 Cavites couplees par un acces 



Une telle cavite (fig. 11) fonctionne 
en reflexion ou en absorption et, pour 
en expliquer le f'onctionnement, il 
Taut faire t’etude du coefficient de 
reflexion qui s’exprime en fonction 
de V impedance ou de 1’ admittance 
rdduite de la cavite. 


15.6.1 Puissance reflechle - 

Puissance transmise a la cavite 

Nous venons de demontrer que 1 ’impedance d’entree de la cavit£ est donnee, en 
valeur reduite, par : 

CD 

Z, = P| 1+ je pr 2x|- 1 avec 2x = - (69) 

1 P ’ C0 0 CD 

en prenunt le plan du couplage cumme plan de rdfdrence. 

Rappelons que cette impedance a ete calculee en modelisant la cavite par un cir- 
cuit resonnant qui prend en compte toutes les causes de pertes, y compris celles 
qui som dues au couplage avcc le circuit extcrieur. Par consequent, le coefficient 
de reflexion r, qui lui correspond pennetvra de calcuter la reflexion globale de 
la cavite que l’ on pounmit inesurer en intercalant un coupleur directif entre elle 
et ie generateur. 


a) Loin de la resonance 


03 w u 

Si to > co n —> — > 0 

0) 0 to 


, = P|] +j0 pr (2-r>O) 


- 1 


Done ; 


z e ~ r e + J x e avec x e < 0 


(70a) 


0) 

Si 0) < CiV -» <0 Z e ~ PI 1 +j <2 0r (2-^ < C))l 

' 03 0 O) L i J 


- ! 


Done 


^ t e 


r + j x avec x > 0 


(70b) 


Des que to n’est pas tres voisin de coq - et comme (2 pr esi ftes grand - nous pou- 

jP P 


vons negliger I devanr 2x £> pr alors : 


2 xQ 


pr 


2xQ 


< 1 


pr 


avec 


(71) 
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( les valeurs de p. cn general voi. sines de 1, n'cxcedent jamais quelque dizaines). 
Dans ces conditions : 



(72) 


T~ = 1. La puissance reflcchie par la cavite est maximale ct aucune puissance ne 
penetre a Pinlerieur de lu cavite. 


b) Au voisinage de la resonance (to =* to 0 ) 

A partir dc = p ( 1 + Q p{ 2c] “ *, nous pouvons caleuler T t , : 


Is-I 


P“ 1 “j Q p r 2-X 

1 I 


P + 1 +j (2 pr 2x 


d'ou nous deduisons ; 


r~ 


c 


_ JP 

(P + l)" + (2vXV 2 


qui correspond a la puissance rcflcehie par la cavite. 

^ j _ r-2 _ _ _ 4 P. ___ 

^ ‘ (P + J)“ + (2-v (2p r )“ 


qui correspond a la puissance transmise a la cavite. 
Commc p = £) pr Q cx et P + I = £? p| . 0 ch . i! vieni : 


avec : 



K-4 


K 

cv&x 


(73) 


(74) 


(75) 


aa) 

(77) 


*5 

La courbe des variations de 1 - F“ (fig. 12) qui represente la variation de la 
puissance transmise a la cavite cst donnee par : 


P cav _ K 

~ 1 +(2xQ ch ) 2 


avee 


to - 6 Jq 
x = 


m 


u 


(78) 


On pcul egatemem tracer !a courbe des variations (fig 12) de r~ qui correspond 
a la puissance reflechie par la cavite ; elle est donnee par : 


'ret 

'?**■ 


K 


i + a*Q Lh y 


(79) 


Ces deux courbes sont complementaires et 5 la resonance a: = 0 ; done / E y mc = K 


et P 


retl 


■P = 

me 
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La valeur de K peut ctre eialonnee car nous perrons (au c)) qu’i la resonance 


It 

P+'J 


\2 


-> K= 1 - 


(PjJ 

P+1 


(80) 


La valeur maximale de K, qui est 1, est atleinte pour p = !. 


Figure 12. 
Courbes des variations 
de la puissance 
transmise it la eavite 
et dc la puissance 
reflechie par la eavite. 



Sur ces courbes, les points 1 mi-niveau sont obtenus pour x tel que 2 a (2^ = 1. 
Soit (Aco), 2 difference des deux pulsations pour lesquelles ce niveau est 
obtenu : 


^ ch 2a 


CO, 


(Aco) 


1:2 


( 81 ) 


Atnsi, (? ch se mesure a partir de co 0 et de (Aco), / 2 - 


c) A Sa resonance (to = 


„ . „ _ 3 -> 

P — > L — , — 

- * z e + 1 p + 1 


( 82 ) 


D'aprcs les courbes tracees, nous voyons que la puissance transmise a la eavite 
est maximale tandis que la puissance reflechie est mint male : 
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Si 3> 1, 
Si [3 < 1, 


P- 

r = r — 

* P + 


i +r 


= R.O.S. 


l-P 

r = — 

* i + p 


-r. 




+ r R.o.s. 

e 


(83) 

(84) 


La mesure du R.O.S. permet done de determiner 3 ou I /p sans qu’il soil pos- 
sible de savoir lequel. Celle indeterrnination ne pourra etre levee qu’en prenant 
en consideration le changemem de phase a la rdflexion (voir § 15.6.2). 


15.6.2 Interpretation physique 

du fonctionnement de la cavite 

Loin de [a resonance 

Nous avons vu que la cavite se cornporte comme un court-circuit. Elle jeflechit 
done la lotalite de l’energie que lui envoie le generateur et elle n’aecumule 
aucune energie en son sein. Le R.O.S. dans ia Ligne d’ alimentation sera done ires 
eleve. 

Pres de la resonance 

Z e est cotnplcxe et r,, < 1. La cavite ne se cornporte plus comme un court-circuit 
et le R.O.S. diminue dans la ligne d’alimeniation. Par consequent, une partic de 
1’cnergie envoyee par le generateur est retire hie directement sur 1’ interface d’en- 
iree ; une autre partre est transmise a 1'interieur de la cavite oil 1’onde qu’elle 
produil subit de multiples reflexions sur les parois de la cavite. 

Cette energie transmise a l’int^rieur de ta cavite engendre : 

• de 1’energie emmagasin6e sous forme stationnaire (reactive), 

• de 1’energie active qui compense les pertes dans les parois et le dielectrique, 

• de I’cnergie active qui est rayonnde vers l’exterieur a travers I’ouverture de 
couplage. 

Dans la ligne qui relie Ia cavite au generateur, il y a une onde refldchie qui se 
compose : 

• de 1'onde reflechie directement sur [’interface d’ entree de la cavite, 

- de l’onde rayonnee par la cavite a travers cet interface. 

II est tres important de noter que les puissances transportees par ces ondes ne 
s'additionnent pas obligatoirement. En effet, eljes correspondent a des ondes se 
propageant dans la meme direction mais qui ne sent pas forcemcnl en phase. En 
particulier, il peut se produire q"e ces ondes soient en opposition de phase, 



IQ 


* 
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auquel cas les puissances qu’elles transporteni se retranchent et pourronl s’an- 
nuler. 

A la resonance 

z e = P est reellc. Lc coefficient tie reflexion F f = (p - J )/((3 + 1 ) est reel et passe 
par sa valeur minimale ainss que le R.O.S. dans la ligne d’alimenlaLion de la 
cavite. L’onde transmise il la cavite e.st rnaxirnale. 

Notons que si p > 1, est positif ; il y a reflexion sans ehangement de phase ; 
land is que si (3 < 1, r t , est negatif : il y a reflexion avec un dephasage de !S0 C , 
Comme en dehors de la resonance, la reflexion s'effectue avec un dephasage de 
180° (F, = - Ig l'examen du eomportement de la phase quand la cavite est 
dcsaccordce pennettra de savoir si cette cavite est sur-eouplee (auquel cas la 
phase change de 180° entre et cu / to 0 ) ou si elle est sous-couplee (auquel cas 
la phase ne change pas entre 0) () et * w y ). 

Dans le cas particulier oCt J3 = 1 , = 0 : il n’y a pas tie reflexion sur la cavite 

bien qu’il y ait une unde rayon nee par la cavite vers I’exterieur (puisque P = 1 : 
/ J L . X / Pp f ~ 1 d'ou /’ cx = / J pr ), Ceci signil'ie que Fonde rayonnee par la cavite vers 
t’exterieur et 1‘onde reflechie sur ['interface de eouplage sont d’ampliiudes 
egales et en opposition de phase, de sorte quo les puissances qu’elles transpor- 
ter! doi vent etre retranchees et qu’elles s’annuient. 


15.7 Cavite couplee par deux acces 



Considerons une cavite ayani deux 
acces par lesquels elie se trouve 
couplee d’une part h une source et 
d’auire part a une charge (fig. I3j. 
Cette cavite foneiionne en absorp- 
tion h [’acces relie h la source et en 
emission a 1’ acces relie h la charge. 
Glubalement, elle fonctionne en 
transmission de !a source vers la 


charge. Soient : 


Pj, la puissance incidente, 

P jx la puissance dissipee dans I 'ensemble cavite + charge, 
P r la puissance transmise it la charge. 


Nous nous proposons de determiner : 

T /( - P (l : 'p j% eoefllcient de transfers de la cavite cn absorption ; 
x t , = P,/Pj* coefficient de traits fert de la cavite en emission ; 


Les cavites Llectromagnetiques 


x t - P ; /Pj, coefficient de transfer! de la cavitd en transmission ou coefficient 
de transmission. 


Nous avons evidemment 


\ = 7 ■ T , 


Pour resoudre ce probleme, nous allons uiiliser le schema equivalent a ce mon- 
tage (fig. 14) ou : 

• les elements r C. f) , c p Pl ° * * * 

sont propres a la cavite 

isolee, >■ gj >• 

• les Elements r n et r„, F >- 5» g* 5> 

p i pi g? y- 

reprcsentenl les resis- 
tances internes de la 

source et de la charge Px * 

sur lesquelles est dtssipee la puissance perdue a travers les eouplages d’entree 
et de sortie. 

Toutes ces impedances sont normali sties par rapport a une impedance de reference 
qui est souvent 1’impedance caracteristiquc des lignes d’acces a la cavite. 

Si la hgne est adaptee 2) la source du cote de fenirde, nous avons r = 1 . 

0 Compte tenu des res u hats etablis au paragraphe 15.5 : 

• les relations caracteristiques de la cavite sent ; 

E p c p i4=\ (86) 

ct = 777 = r p c p 

■ les relations correspondant au couplagc d’entree sont : 

^ r P[ 

^exl - r, f - r p { c p % (88) 

et p - = = — (89) 

! <?exl 7, 

• les relations correspondant au couplage de sortie sont les merries en rempla- 
qant les indices 1 par des indices 2, 

• le coefficient de surtension en charge est : 

1 1 1 1 1 _ „ 

o'" = o ' + 6 — + o — = q ( + P i + P7 

C/ch idpr t/exl ttexl ^pr “ ( 90 ) 

L’impddance d’entrde de L’ensemble cavitd + charge sc calcule par une relation 

du type de celle donnee au paragraphe 15.5 : 


Figure 14. 
Modelisation par 
un circuit parallele 
d’une cavite couplee 
par deux acces. 


?// = r p 1 + J ‘(? pr 2jr | 1 avcc 2 * = 
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& condition d’y remplacer r n par un r' p tel que : 


1 1 

— + — r, 


r P r P 2 


P, 


r r r 

P /> P2 


r P + V i + P- 


(92) 


et Q pf par un (^tel que : 


pr 


I 1 


Q pr 0pr Q«a Q 


pr 


1 + 


2 


pr 


Q^\ Q 


(i + p 2 ) 


pr 


(93) 


Done 


et : 


t-z 


y* = ■ 


+ p 2 

1 + ^2 

"pT 


1 + j ^ pr - lx 

1 + p 2 


l+jJkiLz* 

1 + P 2 


(94) 


(95) 


E5 Dans ccs conditions, le coefficient de reflexion & 1’entrEe de la cavite est 

1 -y e -(1-P, +P 2 )“jG pr 2jc 


r = 


* 1 + V, 


+ Pi + P 2 + J ^pr 2 * 


Nous pouvons en deduire : 

- la puissance reflcchie h [’entree de la cavite : 


= r 2 = 


(l-P,+P ? ) 2 +^ r (^) 


P ' (1 +Pj +p 2 ) 2 + £ 2 r (lv) 2 

la puissance dissipEe dans la cavite : 

Pd 2 4 Pt(^P 2 ) 

P > * (1 +P, +P 2 ) 2 + <2 2 r (2x) 2 ^ 


(96) 


(97) 


(98) 


Par ailleurs. un calcul simple base sur la consideration du circuit Equivalent ou 
les puissances dissipees sont inversement proportionnclles aux resistances cor- 
respondantes, permet d’Etablir que : 

f, v p 2 


p J r P + % 1+P 


= 4, 


(99) 


Finalement, nous trouvons le coefficient de transmission de la cavitd utilisee en 
transmission : 

4 *|P 2 


% = 


( i + p , + p 2 )^QlA^r 


(100) 
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Com me Q ch = (7 /( 1 + p, + P 2 ) 2 . nous avons aussi : 

4 P,.^ 

T = , *7 (101) 

(i + p, + p 2 r|i + Qc h a*y 2 | 

Remarque 

Nous voyom que = 0,5 T, ( COq) pour des pulsations a), profiles de pour les- 
quelles : Q^/2x) 2 = /. 

d'ou 0 ,;, = — ( 102 ) 

.to, 2 

A 0)j 2 est I'ecart entre lex deux pulsations situees de part el d 'autre de IDq, pour 
lesquelfes la puissance transrnise par la cavile a diminue de moirie par rapport a 
la resonance. 


■ A la resonance, x - 0 el par consequent : 

1 “P| +P 2 

e 1 + P, + P 2 
4 p, (1 +p 2 ) 
T£J “(1+P 1+ P 2 ) 2 

p 2 

t<r=1+ P2 

4 P»P 2 

(1+P,+P/ 


(103) 

(104) 


(105) 

(106) 


Nous pouvons faire, sur ces relations, quelques remarques interessantes : 


I) L’ adaptation {V e = 0) ndeessite que P| = 1 + P 2 . 11 n’est done pas possible de 
l'obtenir avec des couplages identiques (pj = p 2 ). A S’adaptation : 

P 2 P 2 P 2 


\ =l 


1 + P< 


1+P 2 


2) Le coefficient de transmission est maximal pour P t = P 2 = P et alors 

4P 2 
t. 


' f (1 +2p) 2 


!_^cK 


\2 
P r i 


(107) 


3) Le coefficient de transmission est d’autant plus proche de 1 que Pj et P 2 sont 
grands (cavite fortement sur-couplee) mats simultanement Q ch diminue beau- 
coup et la resonance de la cavite est moins nette. 
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Notons cnfm que Boudouris [69, p. 145 / a etabli la matrice S du quadripole que 
consiitue la cavite cn transmission : 




1 


Pi + + 'Y 


(P,-P 2 -y f ) 

2 \/p7p7 


2 /m 2 " 

(P 2 "* P 1 ~ - v <) 


( 108 ) 


ou y c est 1’ admittance de la euvitg i.solee avec r f> = 1 : 


»= 1 +_i Q 


pr 


03 


CO, 


\<°o 10 


( 109 ) 


D5.8 Applications des cavites 


15.8.1 Determination de i'indice 

ou de la permittivite d'un gaz 

L' indice de refraction complexe est n = n’ — j n". 


La permitlivile complexe est : £ r = e’ - j 

Calculous _n = / z ~ cn tenant compte de ce que, pour un gaz e” < £' 





/ 


En identiliuni avec n = n' - j n'\ nous obtenons : 



( 110 ) 

(HI) 


Determination de n' et de e' 


La frequence de resonance est : 

- pour la cavite vide : / 0 = c/X, 

• pour la cavite remplie de diclectrique ■f e j = v/X = c/nX. 


n 



D’ou : 


( 112 ) 



Les cavitEs electroma gnEtiq ues 


Nous avons aussi : n 


Et si Af/f 0 <§ l : 


avec A/=/ 0 ~fj 


«* = !+ — 

/0 


(113a) 

(113b) 


— > n’ et e’ peuvent etre calcuSes a partir de la variation de la frequence de reso- 
nance. 


b) Determination de n’ et € 

Rappelons que : -J- 


1 _ ! J i 

e ch " Q 0 + ei + 


• pour la cavitd vide : — — ' = - 

i^chj j 

* pour la cavit£ remplie de dielectrique : 


1 1 t [ 1 

@ch> i &Q 


1 _ r _e” l _Af 

^8 o , ^ C) f 

C Id £ v/ c h J 


e" _ A /2 A/] 

£* fl f] 


(114) 

(115) 



f 1 1 1 ’ 1 

^chj 2 <20 ^ex Qj 

(116) 

D’od : 

1 ( [ ) { 1 1 

ei'l'CdJ, 

(117) 


A/ est la largeur de la courbe de reponse de la cavite a - 3 dB, 

A /, A/, [Rostov, que le 

Done L = _A^ il (U8) mppon e /e = tgS 

e‘ /j /) eyr appel6 facteur de 

penes du di&lectnqut 

d ou £ et n = £ ’/2/i ’ . et gue 6 est appelE 

-> /i” et £" peuvent etre calcules a partir de relargissement de la courbe de / angle de penes de 

, . ce dielectrique. 

reponse de la cavite. .. .. . - . .•-* 


15.3.2 Resonateurs en ondes millimetriques 

[68, p. 108-1 14] 

Les cavit^s conventionnelles ne convicnneni pas en ondes mi!lim£triques : d’une 
part leur fabrication devieni impossible car leurs dimensions devraient £tre de 
l’ordre de grandeur de X ; d'autre part, il n’est pas possible d’obienir des coeffi- 
cients de qualite assez dleves, vu qu’ils sont proportion nels a - 


.1 


Micro-ondes 


En revanche, des r£sonateurs analogues ft ceux utilises en optique dans les inier- 
ferometre.x tie Fabry-Perot eonviennent bien en ondes millirndtriques. Ces rcso- 
nmeurs sont des cavites ouverics conslitudes de deux reflecteurs (plans, splhe- 
riques ou paraboloi'daux, d’ouverture 2a) places face ft face et separes par une 
distance tl (fig. 15) 


Figure IS. 
Cavite resonname 
ouvene 

a. a reflecteurs 

plans ou 

b. a reflecteurs 

spheriques 


'=4 


Les reflecteurs, qui sont metaliiques, ont un coefficient de reflexion tres voisin 
de 1. Le couplage avec la source milltmdtrique est effectue ft travers un petit trou 
perce dans Fun des reflecteurs. L’onde excitee subit des reflexions multiples a 
Finterieur de la cavite et Ton demontrc [70. p. 37-45] que ccrtaines distributions 
de champ, de type quasi T.E.M., peuvent s’etablir et que ce champ se concentre 
autour de Faxe longitudinal de la cavitd. Les modes de fonctionnement sont 
notes TE niI ou les indices m et n son t lies a la rdpurtition transversale du champ 
tandis que 1‘indice p est Lid a la variation longitudinale. 

La condition de resonance impose que la phase de l’onde vane de 2k ou d’un 
multiple entier de 2k entre deux rdflexions successives. Pour un resonateur 
ouven a reflecteurs sphdriques, de rayon de courbure b, l’ecriture de cette condi- 
tion donne [68. p. Ill } : 


d = \2p + (2/i + m + 1 ) ! 1 

I l 


4 b-d 

- arctg — - 
n b + 


am 


Le coefficient de surtension en charge est donne par : 

VV 

/-i a 

£?ch ~ ^ p 

P 


(120) 


W a est fenergie emmagasinde et P p la puissance perdue dans le resonateur. En 
faisant intervenir les coefficients de qualite correspondant aux diverses causes 
de pen.es - par reflexion, par diffraction, par absorption dans le di&ectrique et a 
travers les couplages — nous avons ; 

1 1 1 1 I = 1 1 (121) 

£ch Qr + Qd + Qa + Qex. G pr + e ex 

Les pertes par diffraction sont, en general, ndgligeables. Les penes par absorp- 
tion peuvent etre nulles dans le cas d’une cavitC vide ; dans ces conditions 
<2p r = Q r ■ Quant a Q R , on demontre (voir exercice 15.8) que : 

2nd 

Gr = ~ (122) 


a R est la fraction de la puissance P representant les pertes dans les reflecteurs. 


Les cavitcs £leCtromagn£tiques 


Les applications numenques de cette formula montrent que Q R est de 1’ordre de 
10 5 a I0 b en ondes mdlimdTriques, ce qui pcrmet de disposer d'excelientcs 
cavites rcsonnantex. 


15.8.3 Frequence met res a cavite 

La resonance d'une cavite cyltndrique, lorsque sa longueur est egale a un 
nornbre entier de demi-longueurs d’onde, est utilisee pour deS mesures de la fre- 
quence de 1’onde qui sont d’autant plus precises que la resonance est plus 
dtroite, done que le coefficient de surtension est ptus dleve. Ces frequencemetrcs 
a caviie sont sou vent appeles ondemetres. 

L’une des bases de la caviie est constitute par un court-circuit mobile dont la 
position est reperde par une vis micrometrique. L’etalonnage prdalable peut etre 
effectud par comparaison avec un etalon de frequences. La cavitd doit toujours 
etre placde en derivation afin de perturber le moins possible le circuit dans 
lequel on veui mesurer ta frequence. 

Selon la position du detecteur, la cavite peut etre utilisee en absorption (fig. 16a) 
ou en transmission (fig. 16b). Dans le premier c as, la resonance est indiqude 
par un minimum du signal ddtecte tundis que dans le second cas, le signal 
detecte, qui emit nul en dehors de la resonance, posse par un maximum a la rdso- 
nance. Le second montage est beaucoup plus sensible que le premier. 

Figure 16. 
Frcquencemdtre 
a cavitd monlee en 
ddrivation sur une 
ligne. Par rapport 
au ddtecteur, !a cavite 
esi utilisee : 

a. en absorption, ou 

b. en transmission. 



Bien que les cavitcs cylindriques a section rectangulaire fonctionnant en mode 
TE ll)p conviennent ires bien, ce sont les cavites cylindriques a section circulaire 
fonctionnant en modes TEj| p et TE 0jp qui sont les plus utilisees. Deux pro- 
blemes se posent dans la realisation de ces cavites : 

• obtemr une surtension en charge aussi elevde que possible, ce qui necessite 
d’utiliser des couplages avec l’exteneur caractcrises par un coefficient de cou 
plage P < 1 et des longueurs de cavite egales a plusieurs fois X / 2 ; 

• rester en r6$onanee monomodc dans une ceitaine bande autour de la frequence 
de resonance. Pour cela, on a interei a uiiliser 1c fonctionnemer.t en mode 
TE Up (qui correspond au mode fondamental TE {[ ), Le fonctionnement en 
mode TEq, p permettrait d’atteindre des precisions de mesure plus elevees (de 
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1‘orrire de 10 “ 6 au lieu de 10 "" 5 ) mais ii faudrait ulors eliminer les auLres 
modes en utilixant la proprietc des modes TEq] dont les lignes de eourant sent 
des ccrcles transversaux. 


15.3.4 Aotres applications 

Les cavites ont bien d'autres applications qu’il n’est pas possible de devclopper 

ici. I) convient, toutefois, d'en eiter quelques-unes : 

• la mesure de e’ et e” d’echantillons dont les dimensions sont (res petilcs par 
rapport a la longueur d’onde. Ces echantillons sont places k 1’interieur d’une 
cavite resonnanie et la mesure est faite par une rnethode de perturbations dont 
on trouvera un expose dans (57, p. 115-12} J ; 

• 1’ utilisation de cavites, appelees rbutnbatrons, dans les tubes a vide tels que les 
klystrons [46, p. 2155]. Ces cavites interviennent dans Pinteraction loculi see 
entre le faisceau d’eiectrons qui les traverse et l'onde electromagnetique qui 
regne a l'interieur d’ el les ; 

• les circuits elecironiques pour micro-ondes ou les cavites resonnanies. et 
notamment les resonateurs dielectriques, sont utilises en tant que circuits 
accordes, par exemple pour fixer ires precisement la frequence des oscillaieurs 
a 1’etat solide utilisant des transistors a efl’et de champ k I’AsGa (71, p. 251 et 



(Paragraphe 15.3.1 - Cavite cylmdrique a section 
rectan gala ire) 

Line cavite resonnante de section rcctangulaire, 
de dimensions a = 7,5 cm et /; = 5 cm a une 
longueur f - 15 cm. Reehercher les modes 
dont les frequences de resonance se trouvent 
entre 3 et 4 GHz et donner leurs frequences de 
resonance (d'apnes Cardiol [37, p. 130]). 


& FXEPGCE 15.2 

(Paragraphe 15.3.) - Cavite cy/indrii/ue a section 
rectangulaire) 

Une cavitc resonnante paratl61epipedique a ses 
trois premieres frequences de resonance pour 
5,196 GHz, 6 GHz et 6,708 GHz. Trouver les 
dimensions de ses trois cotes a, h (section 
droite) et t (longueur) (d'apres Gardiol [37, 
p.130]). 


EXERCICE 153 

(Pa rag raphe 15.3.2 - Cavite cylirulrique a section 
circulaire) 

Quelle doit etre la longueur h d’une cavite cylin- 
drique, h section circulaire de rayon R 1 ,5 cm, 
pour que sa frequence de resonance en mode 
fondamental TE L] t soit de 9 GHz ? 


(Pamgraphe 15.3 - Resonateurs dielectriques) 

On considere un rdsonateur dielectrique a sec- 
tion circulaire tel que celui schematise sur les 
figures 6 et 7. Les donnees sont les suivantes : 
£ r = 40 ; E 2r = 2,4 et /= 10 GHz. 

Par ailleurs, on prcnd le parametre h = 5,4/lX 

1) Quelle est la signification physique des condi- 
tions exprimees par la double inegalite (18) ? 
Entre quelles limites doit etre compris D ? 

2) On prend D = 10 mm ; L, = 11,2 mm ; 
L 2 = 0,8 mm. Cnlculer la hauteur L du reso- 
nateur. 


& EXEROCE 15.5 


(Puragruj)he 15.4.3 - Calcul de Qj) 

Le facteur de forme d’une cavitd cylindrique a 
section circulaire de rayon R et de longueur h , 
fonctionnani en mode TE 0 est donn£ par ; 

3 

F= u mn (1 + A 2 r 2 ) 2 
2 k 1 +A 2 r 3 


avec : 


1) Montrer que F(r) passe par un maximum 
pour une valeur de r que I’on calculera. En 
deduire 1‘ expression de F mAX . 
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t*2 'i'd-k 


2) Caiculer la valeur maximaie (Qj) M du coef- 
ficient de suriension du aux pertes dans les 
parois, d’une cavite de rayon R — 6 cm, 
fonctionnant cn mode TEyjj a la frequence 
de 10 GHz. On prendra o. = 5,7 ■ 10 7 S/m. 


de sa courbe de resonance est 4 MHz. Deter- 
miner I’indiee de refraction n — n' - j de ce 
gaz ainsi que sa permitiivite £ = e' — j e”. 


EXERCICE 15.6 

(Puragraphe 15.6./ - Puissance rejlechie — 
Puissance trunsinise a la cavite) 


1) A la frequence de resonance d’une cavite, le 
module de son coefficient de reflexion en 
champ est 0,33 ; d' autre part, la phase de ce 
coefficient est la meme que lorsque la cavite 
est en dehors de la resonance. Determiner le 
facteurde cou plage (3. 

2) Pour 8 988 MHz el pour 9 012 MHz, la 
puissance absorbee par cette cavite est la 
moiti£ de celle absorbee a la resonance. 
Determiner la frequence de resonance, (3 c h> 

(?pr Qey 


EXERCICE 15.7 


■ EXERCICE 15.© 

(Pit rap raphe 15.8,2 - Resonareurs en outlet 
milfirnetnques) 


1 1 an Aim IJ I 


constiti 


:**rnw« nrm*r4 i t 


/ Paragraphs 15.8.1 - Determination de V indice ou 
de la permitiivite ci'un gaz) 

La frequence de resonance d’une cavite remplie 
d’air est 10 GHz et son coefficient de sunen- 
sion en charge est 8 333. Lorsque cette cavite 
est remplie d’un gaz, sa frequence de resonance 


teurs meialliques plans, dislants de cl, a dielec - 
trique air. Les pertes par diffraction soni suppo- 
es perte 
coeffici 



dans le cas ou la conductivity des reflecteurs 
est a - 5,33 ■ 10 7 S/m. Application nurne- 
rique au cas ou ; d = 0,20 m et A. = l mm. 

3) Le facteur de pertes de Lair qui se trouve 
entrc les deux reflecteurs est tg 8 = 2 • 10 " A . 
Caiculer le facteur de qualite Q d lie aux 
pertes dans le dielectrique. En deduire le 
facteur de qualite propre a la cavite. 


%&s 




nfl 
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EXEROCES D’J CHAPSTRE 2 



Propagation sur une ligne en haute frequence 


^ EXERCICE 2.1 


D'apres Ics relations (5) et (Ha), nous avons : 
- y y, e _yx + y V r c yx = -(/?, + j /-, to) / 


Compte tenu <Je (9) et (lib), nous pouvons 
ecrire : 


— V ■ e T' + V r 


R) + j L , 0) 
C] + j Cj co 


(/,-e e^j 


En identifiant les terines en e et en e^*. il 
vient : 


Li 

v 

“ r 

T r 


R j + j L j 0) 
£[ + j C, o) 

R j + j 2. 1 to 
G\ + j C| 0) 


*Pi + ( Pj 

Y"v /Ap i p 2 eJ 2 

= 27.54 ■ 10 “ 6 e.j 77 - 125 ° 

a = 6.137 - 10“ 6 Np/m 
p = 26,848 - !0 -6 rad/m. 


EXERCICF 2.3 


I) = — avec p ( ss 26,848 • 10 “ 6 
Pi 

(resullat de 1’exercice 2) 

X; =234- 10 3 m = 234km 
co 2 k • !0 J 

v, = — = — - = 234 000 km/s 

P, 26,848 - 10 “ 6 


EXEROCR 2.2 

1, P^v/wf + '-T CO 3 =20.72 10 ' 
/-] co 

cp, = arctg — — = 70,25° 

P 2 = 7 G? + Cp co 2 = 36,6 - 1 0 - 9 

C, CO 

<P 2 = aretg = 84° 



= 752e “-i fe ’ K75C 


Z r = 746,6 - j 90. 


2) rj 


1 


= 235 833 km/s 


Pi 


Cl) 


26,64 -10 6 rad/m 


A EXERCSCE 2.4- 


1)7 - E = 100 

-° Z 0 + Z c 175 — j 120 

175 - j 120 = 212,20 e "J :w - 4J ° 

D’ou ; /y = 0,47 1 e j 34 - 44 ° (A) 

V/ 0 = Z 0 / 0 avec Z 0 = 173,28 e“ j43 ' 8J ° 

D’oa : P 0 = 81,61 e'-> 9 - ,9 ° 


(V) 



Solutions des exercices 



2) D’apres Ses relations (27) et (28) 

€ C 

V W =V U cos 2 n — - j 7. c / 0 sin 2n — 


/o = / 0 cos2n — -j 


V.q\ 

7 

\ j 


sin 2rt 


E 

X 


In -- - 240° modulo 2n (E = 1 0 m ; X. = 1 ,5 m) 
A, 


V R = - 40.805 e - j 9l39 ° + j 20,395 e j u - 44 ° 
= -51,7925 +j 23,4775 


l K =- 0,2355 e J 34 - 44 " + j 1,4135 e “ j 9l3y ' 


= 0,037 +j 1,262 


D’ou : V R = 56,865 e " j 24 > 38 ° 

(V) 

et :L k = 1.263 e +jfi8l32 ° 

(A) 

3) Z R = 45,02 e ' ■* M2 * 70 ° 

(H) 


On peur retrouve ce resullat & parttr de la for- 
mule (29) qui donne Z R pour x = E. 


^ EXERCICE 2.5 


i) Puisque Z R = Z r , nous avons a I’entree de la 

ligne : 

7q = Z c = 800 - j 200 = 824,62 e “J ,4 ° 

Le courant a l’emree de la ligne est donne par : 


100 

875 - j 200 


= 0,11 1 e) '2*75“ 


V( 0 = Z 0 /o ~ 91 .88 e “ J IJ25 


e -y€ = c -ae 

aE = 0,775 Np -» e ~ a<? = 0,46 
[M = 255 rad (2 k) = 0,5845 rad = 2 1 0,424 c 
Donc:e-^ = 0,46 210.424° 

D’oi) : L r = 0,051 e~ j 197l549 ° (A) 

ei; = 42,265 e _j 211 <549 ° (V) 


^c=‘i ^'1=1.04 Watts 


EXERCICE 2.6 


1) Nous avons demontre (paragraphe 6) que : 

(Z 0 ) ti . = Z t ih Y ^t(Z 0 ) t0 = t} ^ 

Done : Z 2 = (Zq) cc ('Ai)cO 
2 (2 0), c 

et : (th y €) 2 - ----- — d’ou yE 

A vec les valeurs mesurees pour (Z 0 ) rr et (Zq)^, 
on trouve : 

Z c = 753,06 e " j 7 “ = 747,45 - j 9 1 ,77 (Cl) 
(hye = 0,704 e "J 2S ° = 0,62 - j 0,33 
-2^ 1 — th 0,50 e-i 40,970 

° r: C " 1+thyf “ 1.6 5e-j n - 51c 
- 0,30 e - 1 52l4K ° 

Done : e " 2af = 0,30 et e 2 = e j 52 - 4K ° 

D'ou : e af = 1,8125 -> a = 0,6 ■ I0~ 5 Np/m. 
et : 2 = - 52.48° + 360° puisque E doit etre 
positif. 

(3£ = 153,76° = 2,6836 rad 
— > p = 2,68 ■ 10“ 5 rad/m 

2) A partir des relations de definition de yet 7, c : 

R] +j co-yZ^.et Gj +j Cj co = y 

y = a + jP = 2,746 • l0~ 5 e-* 77>38 
Z L = 753,06 e~ J 7 ° 

/?, +j L y to = 2 068 - 10“ 5 e j7a38 ° 

= 694,39 ■ )0~ 5 + j 1 947,93 - 10~ 5 
-» A’ t = 6,94 • 1 0 — 3 £2/m 
et L[ = 3,10 * 10' 6 H/m 

G, +j C, a) = 0,00365 • 10“~ 5 e j 841380 

= 3,57 • 10~ 9 + j 0,00363 • 10" 5 
-► G | =3,57 - 10 " 9 S/m 
et Cj =5,78 • 10“ 12 F/m 


Micro-ondes 



A EXERCICE .2.7 


1 ) Z c = yj 75 X 300 = 75 x 2 = 150 Q. 

2) = / 150x300 = 150/2 =212 0 
Z c , = /75 X 150 = 75 v/2 = 1 06 Q 

^ EXERCICE 2.3 


Or: 



a , den 
et dA - 

V V 


v esi la vitesse de propagation en espace libre 
dans le dielectrique dont est constituee la ligrte 
(v = c uniquemenl si le dielectrique est de Tair), 


codto 

Done ; — = p dp ou 
v 2 

D’ou : v p ■ v g = \r 


C0 dca 

P dp 


O 

V~ 


1) Differentions la relation A : 2 = p 2 + k 2 : 
A: dfc = P d P 


2) ^ = 



= w 


x_ 


EXERCICES DU CHAPITRE 3 



Etude de la reflexion a I'extremite d'une Vicne 


EXERCICE 3.1 


1) V (jr = £) = V e - Vf { cos Pf + j Z c Lr sin 
= l fi (? r cos p£ + j Z c sin PO 


PZ = 28,56 rad = 4,5455 ■ 2n 
= 0,5455 - 360° = 1 96,37° 

' V e =l R ' 1 000 L- (2 + j) 0,9595 
-j 0,5 - 0,28181 

= 34,1 e - J 45 466 ° . 2,212 e j29.H22»ei 1«0“ 


V e = 75,43 e-> 164 - 66 ° 


(V) 


R 


l e =-l R cos P^ + j sin pf 


-R 


R 


cos pf + j — sin p€ 


= l r[~ 0,9595 - j (4 + j 2) 0,28 1 8] 

= 0,034 1 e ~ J 45 - 1 70 • 1,1 947 e J 70 » 65 ° e J 1 

/ e = 0,0407 e j 205 ’ 48 ° (A) 

2) = I 85 1 e "J 40 ’ 82 ° (O) 

l e 

On retrouve ce resultat par la formule : 

7 -7 Z R + ) Z c l & P^ 

C Z c + 1 Z R *8 p£ 


3) p., cl =^Mv e r e ] 

= — 75.43 • 0,041 cos 40,83° 
= 1,16 Walts 


Solutions des exercices 


EXEROCE 3.2 

B _ Z R~ Z c = _50_+jj00_ = 03_+j 
R ~ Z R + Z C 200 + j 100 “ 2 + j 

r R = 0,5e-i 36 ‘ 87 ° = 0,4+j 03 


2) Sur la charge Cjc — 0) : 

L R = =f«v R =v i+ v r 

— i 

Done : V* = y ( . (I + JC W ) el X* = V. | 1 + £ R \ 


.143.2 
l .4+7 0,3 j 


= 100 V 


Or ; arg (Z c - j X K ) = - arg (Z,. + j X R ) 

Xr 

= - arctg - - 
*~c 

X R 

Done : arg F „ - k - 2 arctg — 


X R 3 00 

2) a) arctg z ~ = arctg -y = 53,1 3° 
_>arg £* = 180°- 2 - 53,13° = 73,74 c 


kl *R 50 

b) areig — = arctg- ~ 


33,69’’ 


-> arg = 1 80° + 2 ■ 33.69° = 24738° 


v r = r w ^ = 5 ov 


3) V ; = 100eJ°° 

-» Y r = L R V^SOe-i 36 - 870 (V) 

y- = Z t ->/,-= 1,33 e j0 ° (A) 

l i 

j- - -Z c ->/ r = - 0,667 e i16 - 87 ° (A) 

L r 

= 0,667 c J' 216 - 8r 

4 ) = v, + 17 = y,(i + jr*) 

Y r = 100(3,4 +j 0,3) - 143,2 e j 12 ‘ r (V) 

l R = li + l r = Li - L R ) 

L r = 1,33 (0.6 - j 0,3) = 0.895 e 26 ' 56 “ (A) 

P oa =i0l[V s /;j = i/|9i(Z s l 
= -j- 0,895 2 x 125 = 50 W 


{£% EXEROCE 3.3 


EXEROCE 3 . 4 , 


1) 1 Np = S,68dB ; 

done : a = 0,3 dB/m = 0,0345 Np/m 
2 n 

(3 = — = 20,1062 rad/m 
X 

Z R - Z c 250 

2) a) r «= Z K T ^= 350=°' 714 

1(0 = r R t- 2 T* = r R e~ 2ae e~ 2 & e 
e - 2a^ e - 0.0690 = o g3 3 

2 k€ 

PC = — - = 2k ■ 3.2 = 0,471 (modulo 2n) 
A 

e -2jPC =e -j 0,8 jt: 

Done: T(0= 0,666 e- j ,44 ° 

. . = 7 ] + ™ = C 0 0.461 -j 0 .39 15 

b) j(€) Zt 'i™ r (C) 50 1,539 +j 0.3915 


Z(C) = 50 


0,6048 e "J 4a34 ° 


1,5880 eJ 14 ‘ 27 ° 

= 19,04 e-J 54 - 6l °=l 1,03 -j 15.52 


j _ Z R ~ Z c _ i ~ Z c _ _ z t 

A Z R + z c j + Z r Z, + j X R 


r R= 3 


e* ai-gF^ = arg (- 1) + arg (Z c - j X fl ) 
- arg ^ + jX *) 


EXEROCE 3.5 

t _ 65 + j 75 99,25 e J 49 ’ 08 ° 

165+J75 “ 1 8 ! ,25 e J 24 - 44 ° 


Micro-ondes 


£„ = 0,548 e^ 24 - 64 * 


R.O.S. = 


i +r D 


i - r, 


= 3,425 


H 


2) Z M = p Z c = 171 ,25 Q. 

Z v 

Z m = — - 1 4,6 Cl 
P 

La position x M d’un maximum de tension sc 
determine d’apres : 

5 ( (p 

(p ~~ 2 Ak - 2(3 jc m — = - ! ~kn 

{3 v z 

K 

<p = 24,64° • -j-£Q 0 = 0,43 radians 


<P 


= 0,215 


La position du premier maximum de tension 
correspond a k — 0 

0,215 

' M = W07 =a065m 

Le premier minimum de tension esl a X/4 plus 
loin. 

Comme X = 2n/ (3 = l ,9 m, nous avons : 
x m — 0,065 + 0,475 = 0,54 m. 


^2 EXERCSCE 3.6 


Puisque ta lipne n’a pus de perte, nous avons : 

P ilC ] - - 2 9Ji \V{x) /(*)’] V .v 

Pla^ons-nous, par exemple, en un maximum de 
tension : la tension et le eourant 7 m svnt en 
phase, puisque Z M est r£eile, et nous avons 
done : 


1 


1 


^«=2^m U = 2 

Comme f m = V M /Z W et Z M = p Z ., 


nous avons : 


P = 
r aci 


1 Jn5); 

2 pz, "pz,. 


Nous obtenons done les vuleurs efjlcaces cher- 
ehees : 

V M = v /ppZ f = 100 \pl = 141,4 V 
V M 100 

y m = - = -Vy- 70.7 V 
p V2 

H/i , — 

Z M = = \p2 ~ 1,414 A 


! M _ 1 

P 


= 0,707 A 


EXE^CICE 3.r 


p - 1 l 

1) r H = ^~ . = „ =0,333 


1 3 


tp - 2(3 x m ~(2k+ ! ) it — = 4 tt + re (2 k) 

X 


_ . 0,75 

Done : tp = 4jt t- n = 1 ,3 jt 

10 

£ R = 0,333 e j 231,0 


i + r 


Zr=z cT _ z 


* = ioo °’ 804 - j °‘ 270 


Z p = 100 


^ 1,196 +j 0,270 

0,848 e "j ,8 - 56 ° 


^ 1,226 e-i 

Z R — 69,1 7 e 31 - 28 ° — 59 j 15 _j 35,915 Q 




Done : h 


R 



1,84 A 


et: V R = Z R I R = 127,27 V 


SP 


^ EXERCICE 4.1 (fig. E.l) 

1) M est le point representatif de = 0,54 et 
ar g r i? = 128 F 

Le R.O.S. se lit a l’intersection du eerele de 
rayon F^ = 0,54 avec 1’axe des reels a drone 
p = 3,35. 

Impedance rcduite correspondant au point M ; 
z R ~ 0,36 + j 0,44 


D’oO -/ R = Z R • Z c = 18 +j 22 (12 

Admittance rcduite correspondant au point M' : 

y R = 1.13 — j 1,35 

D’oCi : Y R = y R • Y c = (2,26 - j 2,7) 1 0 “ 2 S. 

2) De la meme maniere, on trouve : p = 2,35 
z R = 1,07 — j 0,9 — > Zyj = 53,5 - j 45 Cl 
y R = 0,55 + j 0,45 -» Y r = ( 1,1 + j 0,90) 1 0 2 S 


V 



Figure E.L 




Micro-ondes 


Au point B , on lit le R.O.S. : 


= 3,9. 


EXERCICE 4.2 (fig. E.2) 






A 

0,24 


0,6 


0 , 355 ' 


3) Un minimum de tension correspond au point 
A dont la distance a la charge est 

4 n1 

— = 0.500 - 0.355 = 0. 1 45 

X 

kX 

D’ou : = 0. S45X, 1,3 6 cm + 4A: cm 

( k , nombre entier positif ou nul pour le premier 
minimum). 

En ce point : z m = 0,24 —> Z m = 12 Cl. 

Un maximum de tension correspond au point B 
dont la distance a la charge est ; 


■*M -*m 

~x~'x 


0,250=0.395 


KA. 

O’ou : = 0,395A, + — - =3,16 cm + 4k < 


En ce point : = 4,1 — > Z M = 205 Cl. 



fa EXERCICE 4.4 (fig. E.4) 

1) La position du point M, representatif de 
^ = 2,1 +j 1 ,35, ext determinee par la gradua- 
tion 0,212. 

Pour trouver 1’ impedance d ’entree z e , il faul 
tourner de C./X = 1,1 84 soil 0,184 vers le gcne- 
rateur ; z e correspond done h la graduation : 
0,212 + 0,184 = 0,396. 

Nous lisons ; 

Z e = 0,48 — j 0,64 (Point AO 
D’oCi : Z e = ^ 7. c — 36 — j 48 Cl. 

2) Le R.O.S. se lit en B : p = 3,1. 

r ' /? esi donne par les coord on n6es polaires du 

point M : 

£ k = 0,51 eJ 270 



Micro-ondes 



Figure E.4. 



3) Le premier minimum d' impedance se trouve 
en A. Sa distance a la charge est : 

X 

— = 0,500 - 0,2 12 = 0.288 

X 

D’ou : jc |n = 0,288 ■ 1,9 = 0,547 m. 

La valeur de Z in est : Z m = 0,325 ■ 75 = 24 £1. 


2) Le point representatif du circuit ouven esr C 
pour lequel z R — On tourne vers le genera- 
leur jusqu’au point E representatif de z = - 1 ,5 j. 


€_ 

X 


= 0,344 - 0,250 = 0,094 € = 0,94 cm 


EXERC1CE 4.5 (fig- E.4) 

!.) Le point representatif du court-circuit est C 
pour lequel — <». On tourne vers le genera- 
teur jusqu’au point D representatif de y = 2 j. 
La longueur € de la ligne est elle que : 

- = 0,250 +0,176 =0,426 -> C = 2.1 3 cm 

X 


EX5RCSCE 4.6 (fig. E.5) 

Pour le premier tron^on de ligne : 

2 ?, ' 

Z j = -=— = 1 - j 1 ,5 (Point A j ++ 0,324) 

On tourne de C J\\ = 0,333 vers le g6nerateur 
jusqu’au point 5! (++ 0,657 soit 0,157) repre- 
sentatif de 1’ impedance d’ entree. Le point Cj 
represente Padmittance d’entree : 







Micro-ondes 


A EXEROCE 4.8 (fig. E.6) 

1) Soil Aj la position d'uii luininumi do ten- 
sion, e'est-a-dite d’impedance, lorsque la ligne 
est term i nee pm" Z R . 

Lorsque l'on remplace 7. R par un court-circuit, 
le minimum de tension (qui d’ailleurs devient 
nul) se trouve en x 2 (voir fig. 8a et 8b du eha- 
pitre 3 « £tude de la inflexion it FcxirdmitiS 
d’une ligne ») dont la distance au court-circuit 
est nXf 2, 

La distance entre le minimum d’ impedance cl 
la charge est done : 


nX nX 

x m = (,V| - x 2 ) + = 5.25 cm + ^ 

Four trouver il i'aut done parlir de z m (point 
A') et tounter vers la charge de 5,25/50 = 0, 105 
su r le cercle it R.O.S. = 5. Nous obtenons le 
point B' pour lequel : z R = 0,32 - j 0,72 d’ou : 
7 R = L6 - j 36. 

2) Avec un circuit-ouven, lex minima sont deca- 
les de X/4 par rapport au cas d’un court-circuit, 
Coirime X/4 = 12,5 cm, le minimum de tension 
se seratt deplace de 5,25 + 12,5 = 17,75 cm vers 
la charge ou de 12,5 - 5,25 cm = 7,25 cm vers 
le generateur. 



0.105 



Solutions des exercices f3<?3 


EXEROCES DU CHAFZTRE 5 

Les dfspositifs d'adaptation 


' 


A EXERCICE 5.1 (fig, E.7) 

1) A/= 500 MHz, X. = 60 cm done E } - X/ 4, 
Impedance de charge : 

Z r = R+ j/,co = 50 + j 62,8 Q. 
Impedance reduite : 

z H = 0.5 + j 0,628 (Point A ^ 0,102) 

La longueur € l doit etre telle que l’impt£dunce 
( £ | - e) soil reelle : en lournant ven> le gene- 


rateur, a parlir du point A, Je premier point dont 
]' impedance est reelle esc le point B. 

En B : = 2,95 ->Z M = 295 Q. 

La longueur £ ( est donnee par : 


; 0,250 - 0, 102 = 0,148 d’oti E, =8,88 cm 


L’ impedance carncieristique de la ligne 
doit etre ; 


Z; = v /295x 100 = 171,75 H 




4 


0.102 i 0,116 j 


z; 

z 2 = z 2 -y- = 1 *357 + j 1,288 
(Point C <-> 0,185). 

Le cercle de centre O passant par C correspond 
a un R.O.S, de 2,9. 

0 ^ EXERCUCE 5.2 (fig. E.8) 

Z c = /50 • 7.5 = 1 9,365 O 

L'impcdance d'entree de la ligne doit etre 
egale a soit en impedance redone : 

Z* G = 0,387 - j 0,568 (PoinL A ^ 0,09 1 ) 
L’impedance de charge, en valeur redone, est : 




tort 


A panir du point is faut sc deplacer vers la 

charge sur !c cercJe & JR..O.S. = 3,6, jusqu'a la 

rencontre du demi-cercle a r = 2.582 et x < 0. 

L" intersection csl le point B (<-» 0,221) pour 
leoue 


y K = 0,37 ■+ j 1,05 (Point B <-> 0,134). 

Le stub doit etre place a un endroit de la ligne 
ou la panie reelle de 1’ admittance est egale a 1 . 
II y a deux solutions. 


En apphquant la procedure qui a ete detainee au 
paragraphe 5.6.1, on trouveque : 


l re solution ; 


d = 10,6 cm el ,v = 5,3 cm. 


2 e solution : 


d' - 1 8,6 cm et s' = 1 9,7 cm. 


l)En C:y(d-E)= 1 +j 2. 

La distance de ce point a !a charge est : 

J = 0, 188 - 0,134 = 0,054 d = 1.62 cm 

X 


L’ admittance d’entree du stub devra etre : 
y(.v) = — j 2. Or, eette admittance reduite est 
normuliscc par rapport a Z = 1 j Y = 50 D.. 






Micro-ondes 



Done v(i) — yCsJ/V., oil P(.s) est Padmiltance 
d'entree du stub en valeur vraie. 

Comme le stub a une impedance caractcris- 
tique Z' t = I /Y’ c — 100 ii, la mcme admittance 
Y(s) normalisee par rapport ii Z £ ! a pour valeur 
rdduile : 

Y(s) K Z c 

y'(s) = y,- - y(.v) = ,v(a) - 4 

T c T t 

Nous devons done rechercher la longueur d’un 
.stub en circuit ouvert (y = 0) dont (’admittance 
d’entre est — j 4 (Point D +-> 0,289). 

- = 0.289 .v = 8,67 cm 

X 

2) En C' : y Of - e) = 1 - j 2. 

— = 0,3 1 2 - OJ 34 = 0. ] 78 -> d'= 5.34 cm 
X 

L 1 admittance d'entree du stub devra elre : 

>’(■'■’ ) = j 2 

soil y’(x') = j 4 lorsque 1’on normalise par rap- 
poii ii 100 fX 


La longueur d'un stub en circuic ouvert (y - 0) 
dont Padmiltance d’entree est j 4 (Point £ ++ 
0,211) csl : 

— — 0,2 1 1 — > .v ’ = 6,33 cm 
X 

EXE PCI CE 5.S 


En appliquant la procedure qui a etd detaillee 
au paragraphe 5.6.2, on trouve : 

l fe solution ; - 5,6 cm et .\4 = 16,75 cm, 

2 e solution : .vj’ = 3,3 cm eL s £ = 5,35 cm. 

^ EXERC2CE 3.S (fig. E.10) 

Nous aliens donner une solution entierement 
analytique : 

z R = L5 - j 1,2 ety w = 0,40+j 0,33 
y(0) = y R + y x = 0,40 + j 0,33 + j b ] 

D’apres la formule de transformation des admit- 
tances : 



Figure F. 10. 



Solutions des exercices 



v 


’X 

U 




- e 


I 


fiX 

vl. 0) + j [£ 


. , px 

1 +j v(0)tg - g - 


et : z 




+ Z (^ 2 ) 


MO) +j 
I + j MO) 


soil : z 



\ +jO, 40-0.33 -ft, 

0,40 + J 033 + j b | + j + J Xl 


Or 


(X 


18 +F 


= 1 + jO 


done : 


0,67 +j 0,40 -Z), 

0,40+1 usTj^T 


En dgalant parlies reelles ei parties imagi- 
naires, nous obtenons deux equations ii deux 
inconnues (/>, , .r 2 ) : 

(1) 0,93 = 0,40 x 2 — b ] 

(2) 0,27= l,33xl + b { + b l \ 2 

d’ou I’equation du second degre en x 2 ■ 

(3) xl + 2x 2 - 3 = 0 
qui a pour solutions : 

x{ = 1 -> b\ =-0,53 
x 2 = - 3 -» - 2.13 

d'ou 1’on deduil : 

-? 1 

Z(s 2 ) =j l el ~~ = 0, 1 25 

A 

S"*) 

z(s" 2 ) = - j 3 et — =0.302 

X 

(distances lues sur le diagramme de Smith enire 
le point z - 0 ei les points repr^semattls de j 1 
et- j 3) 

y(s\) = j 0,53 el ~ = 0,1 74 
A. 

^ ■*> 

y(j'i) =-j 2.13 ei-— =0,070 

X 

(distances lues sur le diagramme enire le point 
v = “ el les points reprdsentalits de - j 0,53 el 
- j 2,13.) 


^ EXERCICE 5.7 (fig. E.1 1) 


Normalisons les impedances par rapport a 
Z, = 40 a : 

Z R = 0. 1 + j 0,05 (Point A 4 -+ 0,008) el z c = 1 ,25 

Nous ailons ecrire la condition d’adaptation a 
[’interface (6, f + £). Coimnc les admittances 
de part et d’autre de cetle interface sont com- 
plexes, cclte condition est ; 

y (E + e) =y(0 


1 Calculons y (6) en purtant de la charge z R 

6 = 2 cm, X = 25 cm, - = 0,080 

X 


z ( € - e) = 0, 1 4 + j 0,6 1 (Point B ++ 0.088) 
y (6 - e) = 0,36 - j 1,55 (Point C) 
y (0 = 0,36 - j 1 ,55 + j C f> (0 Z £ . (1) 

Le lieu dcv(6) est un arc du cercle C ( a g = 0,36 
et b > - 1,55. 


- Calculons >•”*(( + £) en pariant du generateur : 
c (6 + e) = 1 ,25 - j — ■ ■ y,- (2) 

C s CD 

Le lieu de c (6 + £) est le demi-cercle i) r = 1 ,25 
el x < 0 (demi-cercle C 2 ) ; le lieu de y (6 + £) 
est le demi-cercle sym^lrique par rapport 
au centre du diagramme (dcmi-cercle C-\) 
— » le lieu de y (I + £) est !e dcmi-cercle syrne- 
trique du precedent par rapport a l'axe hori- 
zontal (demi-cercle C 4 ). 

* A 1" intersection de C j et de C 4 , nous lisons : 
v< O = y\l' + e) = 0,36 - j 0,4 (Point D) (3) 
et t'on en deduit : 
v (6 + e) (Point E) 

et c (£' + £) = ! ,25 - j 1,45 (Point F) (4) 


D’apres les relations ( l) et (3), on trouve C p : 
j C /} (x) Z c . - j 1,15 d’ou : C p — 7,625 pF 
D’apres tes relations (2) et (4), on trouve C\ ; 

-j— ~ — j 1 ,45 d’ou : C s = 4,573 pF 
z c C* W 




Solutions des exeroces 



d’ou : 

a 4 + 2 ct 2 p 2 + p 4 = R\ Gf + to 2 Lj c] 

+ co 2 R\ Cf + L 2 Cp to 4 




ou : a 2 + p 2 - \J (R\ + <j 5 2 ) (Gf + C, co“) 

En faisant la somme et la difference de a 2 - p 2 
et. a 2 + p 2 , on obtient les expressions de a 2 et 
P 2 , d’ou finalement les expressions ( I ) et (2) dc 
a et [i 


EXERCICE 6.2 


EXERCICE 6.3 

Par definition des Nepers : 

^<Np) = iln^=' Ine-^=-af 

Cette relation nous montre que 1‘ unite naturclle 
de a est le Neper par metre (Np/m). 

Par definition des Decibels : 


1) Dans fexpression (3) de Z , i! est possible 

-s * 

de negliger les termes en G , et G ] ; dans 
ces conditions : 


/-, C| uT +j co(/., G, C\) 

Zr= \J 


Cf Qj- 


L , 

Z c=V / 

^ I 




L\ G, - /?, C t 


C, to 



L, Gj -/?i C| 


1 +j 


L | C, co 


Comme /? ( et G| sont faibles et compie tenu des 
ordres de grandeur de C ( , Lj et to, la seconde 

racine est de la forme \f\ + e = 14- e/2 done : 


AT(dB)= 10!g^= 1 0 lg e ~ 2a ^ 

no 


Comme In .v = 2,3U26 lg .v, nous avons : 



1,1513 

P(0 


B(0) 

no 


io n o) 

8,686 ¥ ‘ p { t) 


DnM:Ar(N P) = li86^ (dB) 

et : K (dB) = 8,686 K (Np) 

La valeur numcrique dc K en Decibels est done 
egale a 8,686 fois la valeur numcrique de K en 
Nepers ; d’ou I’on lire que : 

1 Np - 8,686 d3 et ldB = 0,115Np 


2e = 



(_ C L_ _ 

*1 | 

[2 C] 0) 

2 Lj (i)j 


fcz exercce g.4 


2) Dans ce cas (G, = 0) : 


Z c = 



1-J 


*1 

2 Lj no 


Comme ot = — /? t 

et p = (HyjLi C, 
nous avons : a 

P 



1 Pi 
L, co 


(relation (6» 
(relation (4)) 


La peite due a l’affaiblissement lineique de la 
ligne est : 


a€ = 0, 1 (dB/m) ■ 1 0 (m) = ? dB . 

La perte due i la desadaptation est donnee par 
1’abaque de la figure 7. Calculons le R.O.S. : 


P = 


i +r w 

avec F 

l -r R 


K 


! Z *- Z r 

jZx + Zr 


Comme Z K et Z L , sont rdels et que Z R > Z c , nous 
avons : 






Le (lux de B a travers une surface de longueur 
C parallele h. I’ axe du coaxial et de largeur dr 
est ; 

^-kr ldr 

Le flux total est done : 

ie f r 2 dr IC , r 2 

L’ inductance par unite de longueur est : 

D'ob : L l = ~ In- 
1 2 n 

c) Calcul de C, 

Soit (2[ la charge par unite de longueur sur le 
conducteur central du coaxial. Appliquons le 
theoreme de Gauss a un cylindre de rayon r 
(r| < r < /s) et de longueur € : le flux de l’in- 
duction electrique D = £ E (qui est radiale) a 
travers cette surface est egal a la charge qui se 
trouve sur le conducteur central. 

Q , 

= <£>, £ d'ou E = - — — 

2k>e 

La tension entre les deux conductcurs du coaxial 
est done : 

,, f 2 r r 2 (,r Q 1 i r 2 

Jr. 2 tCE Jr, r 2jl£ r I 


iTt€ ar, 


La capacity par unite de longueur est C, - Q\,‘V. 
D-ou: C , = 2ne — 7 - T 


d) Calcul de G x 

Pour un milieu didlectrique avec des pertes 
conductrices caracterisees par une conductivity 
o, le eourant en regime variable est 

J = cr E + jtne E. 

En termes de circuit, cette relation s'ecrit : 


/ = GV -r jwC \6 La conductance lineique peut 
done etre obtenue en rempla^ant £ par a dans 
la formuie de C,. 


D’ou : g, = 2nc ■ 


In 1 


Comme le lacteur de pertes d'un milieu dielec - 
trique est tg 8 = ct/coE, nous avons : 

G \ =4 TC 2 E/tgS — t~~t 


In 



v r J 


EXEROCE S.2 

Nous avons vu au chapitre 6 que, pour une 
ligne it faiblcs pertes ; 

R '\fr [+ G '\[ cr 


2*‘\/ L i a c 

represente les pertes dans les conducteurs. 


reprdsentc les pertes dans le dielectrique. 

Compte tenu des expressions (1) a (4) pour les 
parametre.s primaires d’unc ligne coaxiale, 
nous obtenons : 


Cl. (N p/m ) = ^ 7 1 £/ —j= 

K' V 0 l 


r i d - 

1 ' n h: 


K f 

a d (Np/m ) = — tg 5 

Pour exprimer cc r et Otj en dB/m, il suffit de 
multiplier ces expressions par 8,686 (voir 1 ’exer- 
cice 6.3). D’autre pan, explicitons numerique- 


MICRO-ONDE5 




smi 


merit les coefficients de a c et de a.j : 
^KEf=nE u E r /=-^~^E r f 

d'oh : 8,686 x h^f = J7j 

sj 36 • 10 9 v r 

= 4,578 • 1 0 _ 5 \f~£~ r f 

C’est bien le coefficient de o. ( . (dB/m) duns (JO). 

• v = * A/5* = nf \[^ o = n f\f^r{. 



Dans le cas iraite ; 

Z = tn 3,6 = 5 1 ,24 El 

r v/2,25 


d’oiJ 


8,686 


nf 


n 



J$,686 
3 • 10 s 


= 9,096 • 10 "Vy/e^ 


C'est bien le coefficient de a (/ (dB/m) dans (11). 


^0 EXERC1CE 8.3 


1) D’aprcs les relations ( I ) et (2) nous obtenons : 


/-I CO 


\J ^0°/ 


r/i 


In 


•d 2 \ 


*1 

dont la valeur numerjque esl 2,36 -SO • . 
D'aprts les relations (3) et (4), nous obtenons : 

C, 3 

— — - = ig 5 = 10 “ 3 
C t to 


En negligeant R i i 2L [ to el G ] /2C i CO, I'erreur 
eft’ectude est de 1'ordre du millieme. 



EXEKCSCE 8.^- 


1) L'expression de P peut etre mise sous la 
forrne : 


r k-2 2 

120 5 p 2 


P = -\-~ E\P 


V 

2 

l p 2 ' ] 

In 


l P 2j 


) 


E ■ et p-, etant imposes, nous pouvons ecrire ; 


P = K I In x avec K = E\ = cte 

<iP „ (In a)’ x 2 - (In x) (x 2 )' 1 - 2 In a 

— A. T = A - 


dx 


.3 


La puissance transportde est maximale si 
dP/dx = 0, soit pour : 

In a = ^ — > a = e 0,5 = 1 ,65 


P 2 P"> 

2) — = 1 ,65 — » p . = — - - = 6,06 mm 

Pj 1 1 >6o 

P= ~ (, ° 5)2 t 6 * 06 * 10 ” 3)2 °- 5 

= 1,53 kW 


lignes a bandes et a fentes 


A EXERCICE 9.1 

1) w/h = 0 ,5 ; nous devons done utilizer la for- 
mule (2) d’apres laquellc e - 5,8. 

Ce resullat est confirme par Pahuque de Wheeler 
(fig. 1 1) sur laquelle nous lisons : 

/r = 2,4. 

2) D'apfos cette abaque, nous lisons Zq = 170 Q, 

d ou : y 

Z m = - £ =70,83 Q 

J e„ 


La formule la plus simple est celle d’Hammerstud 
(10) d’apres laquelle : Z m - 69,51 Q. 

D’apres celle de Wheeler (7), nous trouvons 
Z m = 69,20 a. 

Ces formules sont done en accord a mieux que 

! %. 

La precision de lecture sur I’abaque est de 
1'ordre de 2 & 3 %, 


&Q EXERCICE 9.2. 


z <=\] i 

D’autre part, la vitesse de propagation sur une 
telle ligne est : 


Nous avons done : 

V P c 1 

Pour une ligne a dielectrique e . e : 

(Z,r> ‘ = (^ e ( c i> e " Zw 
Pour la ligne a dielectrique air : 

(Zc> " = W c 0o’ ,z ° 


° r: ( Ve = 7= et ( C l)e = ( C l)o e £ 

V e « 


II en resulLe que : 




Dans cette formule (8), Z m est [’impedance 

caracteristique de la ligne microbande mod£- EXERCICE 9.3 

lisee par une structure a dielectrique homo- 

gene, de permittivite £ e ; Z ( , est P impedance Dans la formule (1 2) on vent que 
caracteristique de la meme ligne, mais a diclec- ( f)^ 1 

trique air (e f = 1). C - <y^ 


L’imp^dance caracteristique d’une ligne T.E.M. t ,^ 2 j 

est donnee, dans Papproximation des lignes Soit : £ < 

til 1 (JO O 

sans peite, par : v*"' 


10 Jc 




Micro-ondes 



C = 0,6 + 0,009 Z ni = 1,23 

= ~ = 4.386 - 10 10 

d 8tc /' 

D’ou : /< 4 ^ 86 10 9 = 3,95 GHz 

11,1 


EXERC8CE 9.4 


D’apres le graphique de Hammers tad (fig. 12), 
nous voyons que w/h < 2. Le calcul de w/h se 
fait done d’apres les formules (15) el ( 16). 

D’apres' (16) : A — 2,15 
et d’apres (15) ; w/h = 0,96 
(Toil : w = 0,61 mm, 

Comple tenu de I’epaisseur h du ruban, sa lar- 
geur doit etre eulculee d’aprds la formule (11) 
dans laquelle x = h puisque w/h > 1/2tt ; done 
w t = w + Avv avee : 

Aw = 1 1 + In —''j = 0,0 1 S6 mm 

Cette correction est de 3 % en valeur relative. 


EXEROCE 9.5 


1) Cette frequence est donnee par la relation 
(25) d’apres laquelle : 

n 1/4 

/■M =2 - ,4 a635 = 5 - S37CH2 

2) a c se calcule d’apres les lornrules (19) et 
(21) dans lesquelles nous prendrons w e - w et 
B = h. 


D’aprEs (21) ; A = 3,93, 

D’autre part : R s = n jul 0 p / = 8,425 • 10 “ 3 
d'ou 1’on calcule, d’apres (19) : 
a r = 1,35 dB/ni 

La formule (22), largement surestimeie, donne- 
rait : a ( . = 2,3 dB/m. 

3) Les pertes dans le dielectrique sent donndes 
par (24). 

Compte tenu de ce que = 6,11 en appli quant 
(1 ) ou (2), nous avons : ot^ = 0,212 dB/in. 


EXERGCE 9.6 


1) Les couples de solutions possibles sont lus 
directement a partir de 1’abaque de la figure 15. 


^ = 0.05 

— ^ 

| = 0.7 

5 = 0 - 10 

> 

-- = 0,6 
b 

~ = 0.15 
h 

► 

- - 0,52 

t=0.20 

- 

j- = 0,45 
b 

-U0.25 

£ 

~ = 0,37 
b 


2) La frequence jusqu'a laquelle cette Iigne 
fonctionne en mode T.E.M., dans le cas oil 
w/h = 0,6 et h — 1 cm, se determine d'apres la 
formule (35) :/= 7,22 GHz. 


1 luj; 


EXERCICES DU CKAPITRE 1C 

Realisation des impedances 
et des circuits resonnants 


A EXERCICE 10.1 

1) Realisation d’une inductance L = Z ( x/v 
II faut une Z r elevee, done w//i = 0,1, 

D’apres I’abaque de Wheeler (fig. 1 1 , chap. 9) : 
Zq = 260 n 

it: = 1,65 -> E e = 2,72 

j'ou :Z ( . = Z m = 157,6 n 

;t : v = — = 1,82 ■ 10 H m/s 
k 1 GHz : 

*0 30 A 

X. = — 7 = = -r 18,18cm = 1,515 cm 

/ e 1,65 12 


L’ inductance maximale rfalisable est done : 

L =0,866 • 10“ 6 - 1,515 • I0~ 2 
= 1,312 • 10“ R /y 

2) Realisation d'une capacite C = (l/Z r ) (x/v) 

II faut une Z c faible. done w/h = 5. 

D’apres l’abaque de Wheeler : 

Zu = 50 O et v /e7 = 1 ,8 

d’ou : Z c . = Z m = 27,8 Q 
et v> = 1,667 ■ 10 8 ni/s. 

A 1 GHz : 


EXERCICE 10.2 

L’ impedance aux homes du circuit serie ( L\ C’) 
est : 

Z s = j L’ to — avec L' C' co, 2 ,= l 

C' m u 

Cetle ir 


L" admi 

{L, O £ 


Cette a 


Apres 


Micro-ondes 


En identifiant (2’) et (4‘), nous trouvons : 

r =—‘ L 

Co).. 


Or : to 2 - oiy = (co + to 0 ) «o - coy) = 2co 0 Aco 


Z AB - R + j 


2<0 0 Aco 


A EXERCEC^ 10.3 


Nous savons quo 
K 


6 n£ 


■ 7. c tg | 2 1 tg x 

Cette relation permet done de determiner € 
Ji( (K\ . \ (K\ 

t z;H= v rctg k 


D’autre part, nous pouvons ecrire 
K 0 

Z c ^J2___ 

. (k\ 2 ~ ^ j or' 


Comme tg 0 = — - , nous avons : 


= R + 2j L - — Aco 
CO 


Done : ^(tn) = 2 L — Aco, relation (27) 
CO 


0 


lg 2 

— = — t*> 1 P 
0 2^ fc 

1 

1 -tg~ 

2 


d’ou : — = 2 L — 
dto to 


et pour to — to,,, — = 2L, relation (28) 
dot 


b) L’impedance d’entr^e d’une ligne en court- 
circuit est : 

z*=jz, tg pe 

dans noire cas : € = X^/2. 

27 t to 

P f= . =n _ 

A z co f . 


C 0 0 + Aco 


= 71 + Tt ■ 


Compte tenu de ce que 0 = — aretg (2X/Z C ) ( 1 8), 
les couples de solutions sont : 

£>0etJC<0ou C. < 0 et > 0 


EXERCICE 10.4 


„ 1 AtO 

tg fi? - tg n + K — 

V w o 


[ Aco j Aco 
= tg 1 7t — I = jr — 


C0 0 to u 


Compte tenu de la presence de R en sdrie, nous 
avons : 


Aco 

Z AB = R+j Z r 7 1, . 


a) L’impddance d’entr£e du circuit resonnant 
scrie s’dcrit : 

z„=R+jt< a (i-— m 

( LC to J 


R + j Leo 


2 2 
(0 - CD,. 


de la forme R + jX avec : 


X(<o) = Z c n , relation (29) 

COa 


Pour to — (Oq : 


dX _ n z c 

- — ~ Z c = — — , relation (30) 

dto to 0 A J o 


Solutions des exercices r^47 

iAi»a 


EXERCICES DU CHAPITRE 11 M 

Reflexion et refraction 

des ondes electromagnetiques 


EXERC1CE 11.1 


1) 


a 


>10 


O)E 0 £ r 


2nfe 0 e r 


> 10 


d’ou : /< 


o 36 k - i0‘ 


20rc £ n £ £ 

U r r 


20 k 


1 ,8c 


10 


Pour l’eau de iner 


/< • 10 y = 77,143 MHz 


2 ) = u — avec £ = 


L + ^ 


W|i 

2c 


a + j) 


et: C 


M-o 

— = 120k 


■o 


L-= 


2rc/' ) 1 q 


(1 +j) 


2k • 10 7 • 4k ■ 10 


-7 


(1 +j) 


^ =2kv/ 0T333 (I +j) = 2 k -0,577(1 +j) 

C c 

done : — = 0,01 (I +j) 




et : R = 
R = 


0,01 (1 +j)- 1 _ -0,99 + 0,01 j 

o.oi (i +j) + 1 ~ l.oi + o,oTj ' 

99 e - j ° 2 > 8 ° 


10ieJ°' 57 ° 


= 0,98 e “J '’ ,5 ° 


A EXERCICE 11.2 


Cas TE : 


^TE 


C 0 


COS V)/ 

Cas TM : ^ TM = ^ cos v}/ 


Dans notre cas : 

G« = 


1 

1 20k et cos v{/ = cos 45° = — 


Done : Q rE - 266,62 Q. ei : ^tm = 533.24 D. 


EXERGCE 11.3 


c i 2 ^/ e o e r |A 

j) - — . - < - • ■ - > 10 

(fl£ u £ r C 


d'ou : /> 


10c 10c 36 k ■ 10 9 

2k £ 0 £ r £ r 2k 


1 80c 


10 - 


Pour le sol moyennement sec : 

r 180 - 10 ~ 3 - 10 9 
J> — = 1 2 MHz. 

J 15 


2) R . = 


£ j COS 6 , - yj £ 2 cos e 2 

^Je j cosOj + y^ COS0 2 


et : R// - 


£ j COS 0, - y/ e 2 COS 0J 

e , cos 6-, + \ /e7 cos & t 


0,5 - 3,775 _ 3.275 

1 “ 0,5 + 3,775 " 4,275 " 

_ 0 , 975 - 1,936 _ 0.961 
K "~ 0,975 + 1 ,936 " 2,91 T 


0,766 
- 0,330 


EXERCICE -S-I.4- 





A r-' 


Seule la solution avec le signc — permet de tra- 
duire un al'faiblissement exponentiel caracte- 
rise par le paramctre : 

2k /TxT 2 

a. - — , / — - 1 

x V W 

Done : E{z) = E Cj e " az 

L’affaiblissement en ddcibels est donnd par : 

a f jm \ t . - “'w _ i . _ — ft.' 


1) Le champ magndtique a deux composantes 
orthogonales H x et H v 

Pour qu’il soil h polarisation eirculaire, i] faut 
que : !± x — ±j H r Le signe plus (moins) corres- 
pond a la polarisation eirculaire droite (gauche). 


A (dB) = 20 log -p 
- 8,686 In e 


; 20 log e 


d'ou : cos y sin 


nx sin y 

et: tg~ =± 

^ cos y 


La solution tg 


sin y cos ■ 




S _ + K 


a ( 

arctg — 

it i X, 


La fonction qui donne l'affaiblisseirient est done : 
A (dB) = - 8,686 oz 


: - 8,686 2n - 

X 


TLX { k a 

correspond & : 0 < < — soil 0 < x . < ~ 

£i 2 2 


La solution 



—X — » *2 ~ _ arctg -- 

n \ c; 





3350 


Micro-ondes 


. , It 7Ui a 

correspond a : : < < 71 soil - < x 7 < a 

2 et 2 


2) Remarquons que 


71*2 it-v, 


a 


= * 2 ' 


a — x , 


a 


Si /=X/2,X = 


, 2 


X 

X, v : 


sin \j/ = ^ - = 7 -■ el cos y - >=■ 

y 2 v 2 


r/ 


3« 


D'ou ; v, = et v 0 

! 4 4 


EXERC1CE 12.3 

1) Le courant surfacioue est donne par ie vec- 
"* 

teur 2 = /? a/7; 11 est la normale uniiatrc ft la 
face considerce du guide. 

Les expressions dcs composantcs de H cn mode 

fundamental sont donnces par les relations (26) 
pour H_ x et (27) pour H,, 

a) Sur les faces paralleles a xOz 

J — y a (/7 y + H z ) — y a H x + y a H , = J , + J v 
■» 

7 a done deux composantes : 

• Pune en v, d’amplitude complexe 7 v - H z 
(relation 27) 

• l’autre cn z, d’amplitude complexe :J.=££ V 
(relation 26) 


La composante J x est nulle tandis que J. a une 
amplitude maximale. Done, au milieu de la 
lace supdneure (ou inferieure) du guide, il y a 
une ligne de coumnt parallele a Paxe Oz (fig. 8). 

b) Sur les faces laterales du guide, qui sont 
paralleles a \Oz> il n'y a qu’une composante 
J ; done les lignes de courant sont verticales 

(fig- 8). 

EXERCICE 12.4S 


1) D'aprcs la relation (31), nous avons : 



= 173,87 • 10 3 ~^E=417 V/m 



P m = ^-((5 • 10 5 ) 2 ^y 0,747 ■ 232,26 ■ 10 ~ 6 
-> = 258,867 kW. 


b) Sur les faces paralleles a yOz 

j = x a (H* x 4 Jl\) = x A H* Z = T y 

*■* 

J n’a qu’une composante en v dont P ampli- 
tude complexe est J v — H . (relation 27), 

2) a) Au milieu de la face sup^rieure (J/xOz) du 
guide, nous avons : 

a Ttv ruv 

cos — = 0 et sin — = 1 
1 u a 


0 ^ EXERO CE 12.5 


1) Condition de propagation du mode TE j() : 

X 

X<(X) -2u—*a>- (Cl) 

L 10 2 

Condition de non propagation des modes TE mi , 
(m >2): 

X > (X c )2q = a 


a < X 


(C2) 




Condition de non propagation des modes TE fm 
(r>l): 

A XX) =2 b-^b<] (C3) 

c 01 z 

Condition de non propagation du mode TE ( , 

X > (A.) 1 1 


° r:( V n 


d’ou : h < 


' i_y n 

t 2 uJ + [26 

7“ '7x2 

1 + - 
, a . 


La synthese dcs conditions (Cl) a (C4) nous 
donne ; 

X X 

2 < 0 < X et b < 

A )a frequence de 1 0 GHz : X = 3 cm ; done : 

1 ,5 cm < a < 3 cm et /; < 1 ,5 cm. 

2) A 8 GHz: X 8 = 3,7.5 cm 

A 12 GHz: X ,2 = 2,5 cm 

Les conditions ecrites au I ) deviennent : 

^■8 , ^12 
— <u<X ]2 et h < — 

Soit : 1,875 cm < a < 2,5 cm et b < 1,25 cm. 


EXERCICE 12.G 


1) Notons X[ la longueur d’ondc inferieure 
(frequence J\ ) et Xi la longueur d’onde supe- 
rieure (frequence f 2 ) 

Condition de propagation du mode TE j{) : 

X < (X c )| 0 d’ou Ao < 2o 

Condition de non propagation des modes TE J(IW 
{in > 2) : 

X > (X ( .) 2[] d’ou X, > a 

Condition de non propagation des modes TE l/n 
(n>\): 


C onnne (\.) 0] > ( X c ) ! it en re suite que le 
mode TE n et les autre s modes 7 £ mn ne pett- 
vent se propager, 

> Puisque a > 2b , la synthese de ces trois 
conditions nous donne : 

X t > a = 47,55 mm d’ou /, < 6,3 ! GHz 
Ao < 2u — 95,10 mm d’oil f 2 > 3,155 GHz 

La bande pass ante du guide est done : 

3.155 GHz -> 6,31 GHz 

2) Si le guide est rempli de dielectrique, les 
conditions concernant les longueurs d’onde 
restent inchangees. Par contre, puisque : 

f- - c 1 

; ~x",/e"'x 


les Conditions concernant les frequences sont 
divisees par : 

v ^7 = v /2.25‘= i,5. 

Par consequent, la bande passanie du guide est ; 
2, 1 03 GHz — » 4,206 GHz. 

EXERCICE -12.7 


1) Condition de propagation des ntodes fonda- 
menlaux TE 10 ef - TEoi : 

X < (X t .), M = (X r ), 0 = 2a — » X < 4,8 cm. 

2 ) Recherche du premier mode superieur : 

(\ )o2 = ~ a 


X.-- /7n-’'Tnr-j2--"' / 2 

V W + UJ 

Le premier mode superieur est done TEj , . 
Condition de non propagation de ce mode : 


A XX.) 

L 1 1 


X > a sj2 — > X > 3,4 cm 


3) Bande passanie en mode fondumental 
X < 4,8 cm —>/> 6,25 GHz 
X > 3,4 cm — >/< 8,82 GHz 

La bande passante va done de 6,25 a 8,82 GHz. 


X>(X C ) 0] d’ou A | >2 b 




Le coefficient d'uttenuation xe calcule d’aprds 
la lbrmule (50) dans laquciie : 


Le champ magnetique a deux composantes 
dont les modules sont ; 

X nx X TLX 

H r = H — sin - et H, = H — cos - — 

X R « ” X. « 

Done : 

, ( X\ 2 ■) tlx f X\ 2 -.tlx 

H} = H 2 \ — sin 2 — + — cos 2 — 

* A I A yO 


• L'intdgrule du numdrateur doit £tre dvalude 
sur le contour de la section transversale du 
guide : 

— sur la face superieure ou inferieure, qui est 
parallele a xOz : 


(X) 

2 TLX 

( X > 

7 

COS 


sin z — + 



a 


a 


H 7dt = H 2 


-> I X ) fa . -> nx 


+ H 2 I — 


sin z — dx 
0 a 


"a tlx 

cos — <Lt 
0 a 


=w 2 lf— T 


f 7 7 


f x) 

2 

p H 2 d€= H 2 

a + 2b 




Le ddnominalcur reprdsenle !e double de la 
puissance iransmise par le guide. En mode 
fondamental, il est donne, d'apres la relation 
(31) par: 

I (E a H *) ■ z dS 

J Js _ — 


= 2 E - 



1 - — ab 
X 

V <- j 


La relation (50) s’ecril done 
/ *tj JJ 

a -\J — 

..,1 ..lx 


H 2 a + 2b 


£ V, 


TIE / U 
CT M-0 


Remplacons/par 




2~ ab 


(X\ 2 
a + 2b — - 

[K 



2 ab 


sur une face laterale, para! Idle a yOz , oti 
x -Oou .V - a 

H x (.v = 0) = H x (x = a) = 0 

H. (x — = (. x = a) = H — 


Done : H 2 =H 2 = H 2 


[ b H}dt= H 2 

-] 

Jo ‘ 

X . 
v L ) 


b 



A EXERC1CE 13.1 


Le dephasage subi par I'onde esc donne par : 



Nous avons :/= 3 - 10 9 Hz ,f c = 9 - 10 9 Hz ; 
f = 2 cm ; <p = 288° 

/n ^ 288 1 _ 3 • I0 8 ] 2 

"^ £r i 9 J _ + (360 2-?0“ 2 9 • JO 9 ; 



Soil : £ r - 25. 


EXERCICE 13-2 


I) A 15 GHz : 



3 • IQ 10 
1,6 ■ 15 ■ 10 9 


1 ,25 cm 


• Les modes TE nio propagacifs doivent satis- 
faire la condi Lion : 


. /, \ 2a 2a _ . 

X<[Xj = — — >m< — =3,2 

\ c >r>io itl X 

11 y a done propagation de TE iy , TE 20 et 
TE 30- 

• Les modes TE W|1 propagalifs doivent satis faire 
la condition : 

. i 2b 2b 

X<[X\ = — — >»< — = 1,6 

1 c ) i»i n x 


I] y a done propagation de TE 0J . 

** Les modes TE /J|)( propagacifs doivent satis- 
faire la condition : 



II y a done propagation de TE n et TE-, s . 


2) Sur la figure ci-apres : 

* les points situes en abscisses (ordonn^es) 
representent la valeur de 2/X c pour les modes 
TE ,„ 0 (TE on ) ; 

• les intersections des droites representent 2/X c 

des modes TE_„ 
m in 

Trafons un cercle de rayon 2/X = 1,6 cm - * (le 
point representatif de \/b correspond h I cm “ ’). 
Les points represen tatifs de 2/A. c situes & l T inte- 
rieur dc ce cercle (et qui sont tels que 2/A. c < 2/X 
<=? X < X c ) correspondent done aux modes pro- 
pagation. Nous voyons ainsi que les modes 
propagacifs sont : TE ]0 , TE 20> TE 30 , TE 01 , 
TE lt et TE-,|. 




fix 'EX^^CICE 13.3 

La relation qui synthetise la condition do pro- 
pagation du mode fundamental TE^ et 
les conditions de non propagation des modes 
TE (w > 2), TE /)(1 (n > 1) et TE,,,,, (m > 1 et 

n > 1) est : 

— <»,2 b <\ (Cl) 

Dans une bande de frequences, dont les lon- 
gueurs d’onde inferieure ct superieure sont X, 
el X x , nous avons : 

-j<a t 2b <X. (C2) 

La largeur de bande est donnee par : 

X 

AX = X -x.=x, — - 1 
' ' 1 


La lurgeur de bande maxi male AX m correspond 
it la valeur maxi male du rapport Xj X,- ; comme 
X v < 2X ( , il vient : 

*K\ 

T = 2 ->^m = \ 

\<Jm 

Dans ce cas, il resulte de 1’inegalite (C2) que : 
a = 2b. 

Reinarquon.s que, dans ces conditions, les modes 
TE 2 q et TE 0i apparaissent siniultanement. 

fix EXERCSCE 13.4 

1) a) Soient X, et X 2 (X 2 < X,) les longueurs 
d’onde correspondant &/, et/ 2 : 

• Condition de propagation du mode TE (0 : 

X < (X c .) 10 — » Xj < 2a (C I ) 



Solutions des exeroces 


-;4k 


* Condition de propagation du mode TE () , ; 

X<(\) 01 -»A, <2b (C2) 

• Condition de non propagation du mode TE, [ : 


x > a,) n = 


1 J L' 

2a j [2b, 


/ , f" 

V 1 + U 


d’ou Ton dcduil : a v 2 < X-, (C3) 

Nolons que celle condition implique, a fortiori , 
la non propagation des modes TE-, () et TE^-, 
dont le.s longueurs d’onde de coupure sent u et 
b. 

Finalement, la synthese des conditions (Cl) a 
(C3) nous donne : 

-=*- < b a < —fT ^C4) 

2 J 2 


Pour le mode TE 0I , !e parametre de phase esi 


avec X 

X S' 0I 

Mm 


Sur une longueur L de guide, le depha.sage enLrc 
ces deux modes est : 

A(p-P |0 ^-P 01 L 

L | X f 1/2 L 

2n X 1 1 2o] 2n xl' U/>j 

b) Pour avoir une polarisation circulaire, il faut 
que Atp = n ; 2 

xll tx ?\' /2 I udl'T' 


'~ ,Z '°“4 1 2« 


Pour a = 1 ,8 cm ; b = 1 ,7 cm et X — 3 cm, nous 
trouvons ; 

L 0 = 9,125 cm. 


b) On deduit de (C4) la relation qu’il doit y 
avoir entre /, et f 2 : 

f 2 < \j2 f] 


f v = 9 GHz ->■■—= 1 ,665 cm 


£=11 GHz -> " = I ,93 cm 


La condition (C4) est bieri verifiee pour . 
a — ) ,8 cm et b = 1,7 cm, 

2) a) Pour le mode TE ]0 , le parumfctre de phase 


R = avec X 

P| ° X,. 


A EXERC1CE 13.5 

1) Pour/| = 16 GHz. A., = 1,875 cm. 

Pour/ 2 = 1 8 GHz, X 2 = 1 ,667 cm. 

• Condition de propagation du mode fonda- 


incntal TE, 


X < (X ) — ¥ X | < 


i ,84 L 


a > 0,55 cm 


Condition de non propagation du premier 
mode superieur TM 0j : 

2nu 

X > ( V TM() , -* 6 =* 2^05 ^ a < °’ 638 cm 
Done : 0,55 cm<a< 0,638 cm. 


(X) 2 

1 2a j 


2) Conditions de propagation d’un mode TE ou 
TM : 

2na 2na 

X < (X) = , et X < (X ) = 

r TE u' 1 TM u,„„ 


Micro-ondes 


S56c 


2 na 

D’ou : u;„„ ei u nm < - 4,4 

3! en resulte que peuveni se propager ies modes : 
TE n , TE 2 „ TE 01 , TE 3 , et TM 01 , TM n . 


fa EXERC1CE 13.6 


1 ) Condition de propagation du mode TM 01 : 

2nu 2.405X 

X < (X ) = ■ — > a > — — - 1 , 1 5 cm 

r oi 2.405 o k 

Condition de non propagation du premier mode 
superieur TM , j : 

Inn 3.832X 

X > lX 2 , , = 37832 “* 0 < = ' ' 83 Cm 

D’of) : 1,15 cm < a < 1,83 cm. 

2) A partir de la condition de propagation du 
mode TM 0(< nous trouvons la longueur d’onde 
superieure de la bande : 

2n - 1.5 

X , = " 24 Q 5 - = 3 * 92 cm — ► f\ = 7.655 GHz 

A pajlir de la condition de non propagation du 
mode TM lt , nous trouvons la longueur d’onde 
inferieure de la bande : 

X 2 = = 2,46 cm-»/ 2 =l 2.20 GHz 


fa EXERCICE 13.7 


1) L'impedance d’onde d’une mode TE est 
don nee par : 



et 


cos — • 


Calculons X"/Xq ; 



f 1 ^ 2 _ 

' 1 \ 

2 f M 

y a] ~ 

X n 

v 



avec X 0 = j. el X t . = 2a 


d'oCi : — * = 


1 - 


M 2 



Calculons X^/X 0 : 

( M 2 (W 2 


d | 

W) 

K 


X 


! l \ 2 


vV/ 


V ''■0 „ 

avec : X = -- = —j= et X = 2a 

J ./£, 


d’oii 


,'U 2 /U 2 




•/2 


l 


- 1/2 


2) Considerons un guide court-circuile renipli 
d’air: £ R = - 1 ety = j P fl . 

D’apres la relation (152) : 

2 n 

avec : 6 = — - 

, a 
^8 

II y a un minimum nul pour tg = 0 soit 

P« = kn, d’ou : 


Solutions des exercices 


? - k — 
m 2 


3) Considerons un guide court-circuite, rernpli 
de dielecirique jusqu'a z = £ et rempli d'air au- 
dela. 

* Dans le tron^on rempli de dielecirique : 

r*= - l ety = j P <; - 

D’apres la relation (152) : 

el 1 — e ~~ Pj z 

- <Z> = ? '° i+e-W 


= ?ioj'*Prf z 

2rc 

avec; Prf = 7j 

*■* 

• Dans le t ronton rempli d’air, phtqons-nous a 
une distance s de l’interface (soil a s + € de 
I’origine) sur laquelle C(f) = j tg [ i > d l. 

En appliquant la formule (154) de transfor- 
mation des impedances d’onde, nous avons ; 

C (0 + j Cm 5 

C(* + « = ??„- - 

10 tf 0 + K 


s eiam com pie d pariir de I' interface, nous 
avons done , s - z - 


4) En un minimum rvul de champ electrique. 


nous avons : C(r, n + f) = 0. ce qui implique 
que : 

t<n + jC>sP„-v=o 

soil: j;f o >g0 d «+jq o t«P^ ro =O 
d’ou: ^tgP rf f = -X“tEp a l„ 


avec : - ( z m " O + d - k — + (d — C) 

1 2jt ( I 2n 


Or: tgp^ m = tg —\k- 2 j+~(d-e) 

* £ 

= tg 

^ I 

j 2n€ 2n 

Done : - tg ; — = - — ~ tg — (d-t) 

2r€ x 2 tc^ X 

V g J la J 

Nous avons : 

e = 1 ,5 cm ; d = 0,97 cm et = 3,975 cm 

o 

tu U „ 

d'oil : =0,4682 avec w — — -- 


La solution est : 

u - 4,247 — > - 2,22 cm 

(X V (X ^ 2 

0 0 n os 

et : e = — + — , > e =2,25. 

r X r 

cl 
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EXERCICES DU CHAPITRE 14 




t-A. ..Duv^ 


Les guides d'ondes dielectriques 


EXERCICE 14.1 

1) Pour qu’il y ail propagation, ii faut que : 

Ana 

cos 0 + 2<p' - 2mn ( 1 ) 

X \ 

n 2 

el que : G > G , , = arcsin > cos G < cos 0 . . 

n ! i l 

La reflexion totale s’effeclue sans dephasage 
(t p' - 0) dans le eas TE el avec un dephasage 
de 71 (cp’ - k) dans le cas TM (voir § 14.2. 1 ). 

Pour 0 = 0 1L , la relation (!) va nous donner la 
valeur maximale de m, soil m L , qui correspond 
au cas on <p' - n : 

Am 

cos e + 2n = 2 m L n 


2 m 

>( V 0 , = 2,405 


e, - 

lr 2r 


I r 


D’ou Ton deduit le diametre maximal du cteur 
2,405 A., 


2 a 


M 


7Z 


'I 

"V 


' lr 


' 1 r 


Soil : 


2 Hkj — 2,3 A.i 


'M ~ *-' J ,v i- 

A.| est la longueur d’onde dans le cceur du guide ; 
done : 

. _ v \ _ c l 

X, j 




3 • 10* 


230 - ID’ 2 


0,87 pm 


d’ou : 


La 


M 


2 jam. 


d’ou : m L = 



cos 0 


I L 


( 2 ) 


EXERC5CE 14.3 


Avec u = 50. /i[ = 1,5 cl G !t = 60°. nous 
irouvons ; 

nij = 54.8 — > 54 modes. 

2) A panic de la formula 




a 


M — 2 i p — c — 

nous retrouvons ce nfsullat. 


.^D EXERCICE 14.2 


Pour que seul le mode fondamentul puisse se 
propager, ii faui ecrire la condition de non pro- 
pagation des premiers modes supdrieurs TM 0) 
et TE^j, soil : 


1) La frequence normalisee d’une fibre oplique 

esl ; 


2 TW r 

V = J 

_ 50 • 10 
1.3 • 10 


«T 


-6 


n 

>l=T 


Tt V 


/ 1,45 2 - 1 .40 ■ 


d’ou : V - 45,613 
• Pour une fibre a saw d’indice : 

V 2 

M = - - = 1 040 modes, 


* pour une fibre h gradient d’indice : 
V 2 

M= — = 520 modes. 

4 


Solutions oes exercices 


2) M est inversement proportionne! au carre de 
la longueur d'ondc, Done, le nomhre de modes 
est multiplie par le rapport (1,3 0,83)“ = 2,453. 
Nous avons done respectivement : 

2 55 ! modes et 1 275 modes. 


EXERCICE 


14.4 


1) L'ouvcrture numerique est calc alee d'apres ; 




flT — /I 


/0,29 - 0,5385 


6 m = arcsin NA = arcsin 0,5385 = 32.58° 


2) Le rendement energetique du eouplage est 
donne par : 

1 - cos 1 " + 1 e M = I - cos - 1 32.58° = 0,40 
La perte due au eouplage est done : 

10 lg 0.40 = — 3,96 dB 

3) Le pourcentage de puissance transmise est : 


1 - 


1 - "o 


n, + /;, 


= ! 


(X5'l- 
2,5 


= 0,96 


La perte de Fresnel est done : 

10 lg 0.96 = - 0, 18 dB. 

A EXERCICE 14.5 

1) L’Gargissemcnt d' impulsion est donne par 

L 


A T = (n , - n -,) 

n 2 c 

1.5 -0.1 1 


1,4 3 - io 5 


= 0,357 - 10 - 6 s 


done ; - - - 2,8 ■ 1 0 f) s " 1 ; d’ou Ton deduit 
AT 

- le debit numerique maxima! = 2,8 Mbit/s, 

* la bande passante maximale = 2,8 MHz. 


2) Dans ee cas, Lelargissement d'impulsion est 
donne par : 

„ I (An ) 2 L 

A T= - • - 

8 n c c 


( 0 , 1 )- 


-v =2,777 • 10 


8 1,5 3 . 10 5 

• debit numerique maximal = 360 Mbit/s. 

• bande passante maximale = 360 MHz. 

^ EXERCICE 14.6 


Le rapport des bandes passantes de ces deux 
fibres e.st Hh^./Ah. 11 faut done que : 

8 = 1 000 

A n 

En prenant n c - 1 A, nous trouvons que 
A/; = n c — 

doit elre egale a 0,01 2 . 

D'ou : «, = 1,5-0.012= 1.488. 


EXERCECE 14.7 


I- d~n 

l) aT = — (AX) Xf, ^ 
c 0 


) 

3 • 10‘ 


5 • 10 " 9 • 1,3 ■ 10 ” 6 ■ 0,5 ■ 10 


to 


On trouve : AT = 0, 1083 * 10 “ 9 s 

2) -- =9,230- IO 9 s “ 1 ; 

; A T 

d’ou 1’on deduit ; 

• le debit numerique maximal = 9,230 Gbit/s 

• la bande passante maxintale = 9,230 GHz. 



Micro-on des 


EXERCICSS DU CHAPITRE 15 Hi 
Les cavites electromagnetiques 


A EXERC1CE 15.1 

La longueur d'onde de resonance d’un mode 
mnp est donnee par : 



Pour 3 GHz, = 10 cm el pour 4 GHz, 
Xq - 7,5 em. 

Nous reclierchons done les X w telles que : 



d'ou : 9 < 4 m~ + 9 tr + p 2 < 16. 


Les solutions sont les suivantes : 


Valeurs 

de 

p m n 

Mode 

9 f 1 Y 
100 

^ yntip 

(cm) 

f 

J mnp 

(GHz) 

0 

1 

1 

TM no 

1 3 m “ " 

8,32 

3,606 

1 

1 

1 

TE| , t , 
TM, ,, 

14 — 

8,02 

3,741 

1 

0 

1 

"^oi i 

10 — 

9,49 

3,161 

2 

0 

1 

TEo,2 

13 — 

8,32 

3,606 

3 

1 

0 

TE I0J 

J3 — 

8,32 

3,606 


EXERC1CE 15.2 


La frequence de resonance d’un mode mnp esi 
donnee pax : 

i¥)‘-(f)‘*i»r*(fe] j 

Les trois premieres frequences de resonance 
correspondent aux modes : 

(fun\ 2 ni 2 fn- 


v- 

f 1 v 

2 

J = 

1 2c, 

+ 

\ 2 

' 1 1 

2 

> 

[2h) 

+ 

d] 2 = 

! I 

\ 2 

J 

n 



™ J-Aiorjn 2 f n 2 

] -[ 2 jJ *[^) 

Supposons que C > C > b ; nous avons : 

/lot “ 5,196 GHz </ ot! 

= 6GHz</ 110 = 6,708 GHz 
( 3 \ 2 / 1 \ 2 f/on'i 2 f/ioi' 


(2)-(l> 


{ i \ 2 _f_n 2 _ y_ 

[2b j [Taj -[ 


En faisant la difference (3) - (4), nous obte- 
nons : 

2w>2 [2aj i + /k>i 

Soil: x/2 v ~ = <45 - 36 + 27) Vz - I0 9 
2a 

= s/36 ■ 10 9 

nr 3 • io 10 

D’ou ‘,1a- £ ~r~r o— cm = 7,07 cm. 

V 36 

En faisant la somme (3) + (4) el en operant de 
meme, nous obtenons 2b — 5,77 cm. 




— Solutions des exercices 361 ij 


Enh 


n : (iff 


/ 1 >2 


&a, 


I \ 2 _ U iui ' 

V , 

= 0,03 -0.02 =0,01 
D’ou : 2( = 10 cm. 


SXERCSCE 153 


c) Nous irouvons : 4, OK mm < D < 16.65 mm. 

2) Pour caleulcr la longueur L d’aprcs la for- 
mule ( 19), nous dcvon.s determiner d'abord a,, 
a. n et p d’apre.s (21), (22) et (20) comptc tcnu 
tie ce que : h - 5,4/ D = 540 m 1 . 


! 7 


Lu frequence de resonance d'un mode TE , 
est donn£e par : 


,-2 _ 2 

J mn/t ~ v 




! p \ 2 


\2kR) 12/?J 


Pour le mode fondamental TE| , | : 
n)„„- 1,841 et p - 1. 
Comme l’on veul que /, , , =9 GHz : 


2 h) 


(9- t() y ' 


( I ,K4 1 \ 


\3 - 10 K J [n ■ 3 * 10 2 
30 2 - 1 9,53 2 


D’ou : 2 h = 43,92 mm > h = 21,96 mm. 


EXERCICE 15.4 


0 a) {r=*(ie r -V’ 

P 4*o v' K , J 

Pour que (3 soil reel, i! fnul que [3 2 so it posiiif, 
d'ou : 

. r~ 5.4 5.4 

k »\ /e r > 'o ^ k ■-/ ~ <D 

A 0 £ r 

- /5.41 2 


l 2 - 

'5,4’ 

J 



b) a; = /) 2 -A5e 2r =>a;=^ -(* 0 ^ e 2/ .)~ 

Pour que O'., soil reel, il I'aut que (X^ soil, positil 
d'ou : 

5,4 ^ n 

* l) V e 2 r 


a 7 =(540) 

D'ou : a, =497,73 m 
cG = (540) 2 - 


n 


3-10 


f 2 k 


■ 247 734,89 


,3 - 10 2 

d’ou : ou, = 431 ,65 m “ *. 

' 2k ' 2 


2,4 - 1 86 323,73 


) 


P~ = 


40 -(540)-= 1 463 0C4.6 


,3 ■ 10 ~ 2 i 
d’ou : (3 = 1 209.55 m“ 

La hauteur 6 est done : L = 2,35 mm. 


j£6d 


EXERCSCE IS. 5 


I > Calculons dF t 3 / el ecrivons que dF j 3 r - 0. 

F est de la forme 11 . ~ 11 1 ~ ,tv 

v dr v 2 

if = (! + 4 2 r 2 ) 2/7 — > u ' = 3A 2 r (I + A 1 /- 2 ) 1 ' 2 

v = ! + A r — > v = 3 A r~ 

On trouve que dF dr~ 0 si r = i, soit 2 R = h. 

„ u »m .rl/i 

Pour r = 1 — > — '7 " ^ +4") 

2rc 


2) D’apres la relation (43) : 

2 V/ 


«?i>M g ’ s /m 


= y]n»oC\f 

— (k ■ 4tt ■ 10“ 7 • 5,7 - 10 7 • I0 ! °) i/2 
= 15 ■ I0 5 


' h~ >k ° \ /£ 2r 



362 


Micro-ondes 


Le volume V de la cavite est : 

V — 7i R 2 x 2 A’ = 2 ti R- 
La surf ace S des parois est : 

S = 4 ti + 2n R 2 = 6 jt R 2 


c "oi 

"M - 0 - 

2k 


= 0.61 


I + 


/ 71 ^ 


^"01 


t + 


-f 

v — -44 j 


V 2 


: 0,66 


D'ou : (£F ) M = 3 • 1 0 6 - 2 ■ 1 0 ~ 2 • 0,66 
= 40 000. 


EXERC1CE 1 5.6 


1) A la resonance, la relation entre le coeffi- 
cient de reflexion complexe cle la cavite F et 
!e facteur de couplage p esL donnee par (82) : 

B - 1 

r = p ■ 

fi+i 

En dehors de la resonance, lu cavite se comporte 


coniine un court-circuit cl F 


1 . Dune, a la 


resonance, erg = 7i ei [J < 1 : la cavite esi 
sous-couplde. 

1 -P 


T *' I'M i+p 

l - F. 


0.33 


1 + p l + 0,33 


: 0,5 


2) La f requence de resonance est : 
f 0 = 9 000 MH/ 

La largeur dc bandc a ini -puissance est : 

(A/).; =9 012- 8 988 =24 MHz 
*/ 2 


<>:£=- 


inc 1 


j-f. 


avec : v 


to, 


Jo 


A la resonance : .v = 0 et p — K. 

' i 


Aux frequences telles que 


Pc _ K 
I\ 2' 


D'ou : 0 


l Jt 


— v 1 /2 Cdi= 1 


J l 


ch 


2 * 1/2 2 f\/ 2 ~fo (A / ) 


1 , -1 


Done: (? ch = -^- = 375. 

Q ~ r 

Comme : —BL = p + 1 _» <2 pr = 1 .5 Q ch = 562,5 
Lch 

C> pr (?p r 


^ EXERC'CE 15.7 


I) D’apres HI 2) : 


= — > C " = 1 ,234 

D’apres (1 1 3b) : 

«’= I + ~ = U — *e’= 1.21 

L’ approximation est done de 1.1 % sur n' et de 
2.4 % sur £*. 


2) 


1 1 CA/)„ l 


Cch 

m 

i<?chj 


'air 


ga/. 


fa 8 333 


= 1,2 • 10 


(A/) 4 • 10 6 , 

— 7 — - = =4,44 • 10 ~ 4 

fg 9-10 g 


D’apres (118): 

e"_ (A/) v (A/) zj 
£’ ” / 


.*! J u 

e" = 4 - 10 “ 4 

r?’’= ~= 1.82 ■ 10 
2n 


3,24 10 


-4 


Done : n - 1,1 - j 1 ,82 -10 
et : e= 1,21 -j 4 - 10" 4 



Solutions des exercices 


EXEROCE 15.8 


1 ) Fur definition : 


Finaleniem : Q. - 2k (relation 122) 


2) a w = 


(8 e 0 id' 


W a ext Fenergie emmagasinee dans la cavite. 

Pj represente les penes par effet Joule dans les 
rdfleeteurs. 

to est la pulsation de resonance de la cavite. 

Soil P (l , la puissance moyenne iransportce par 
I'onde qui se deplace dans la cavite entre les 
deux reflecteurs distants de cl ; elle cst egale a 
Fenergie emmagasinee, divisee par le temps de 
parcours : 

W a c 
P = - •• = W - 
" cl- a d 


8 ■ 2rt ■ 3 • 10 


1 1 10 


°' H 36 K • I0 y • 5,33 ■ 10 7 X Q " 4 X 0 

j 2 ,/X 0 

Do,,. :Q ; = 2n -- - 

= 4 n- 10*— i- 

Avec d - 0,20 m et Xq - 1 mm, nous irouvons 

Oj= i^j5;A?. =S0 oooo 
1 J I0-- 1 


Done ; Qj = co 


or : a o = vc 


D'oii ; Qj — CO 


3) D’aprcs (4S) : 

Q d = - - 1 - , = 500 000 

v. & 

_L _ _L J . JL - 3 i 2 J 

Opr Qj Qj 10 6 ^10 6_ 10 6 
D’ou : (2 pr = 307 692. 



